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APRÈS UNI RÉUSSITE DANS LES MICROTECHNIQUES ET 10 ANS 
D'UTILISATION DU LASER, CHEVAL A DÉVELOPPÉ UNE GAMME 
DE LASERS YAG EN MAÎTRISANT LES APPLICATIONS A LA 
MICRO-ÉLECTRONIQUE. 


soudure des métaux les plus divers : 

fer, nickel, chrome, titane, argent, or, platine, cuivre 
et leurs alliages... 

prédécoupé, découpe, perçage : 

des matériaux métalliques ou isolants d’une épais¬ 
seur de : 

2 mm maxi pour les céramiques et aciers, 

8 mm maxi pour certains composites. 

gravure, marquage compétitifs sur des supports tels 
que : 

carbure de tungstène, inox, kovar, aluminium, carton, 
caoutchouc, PVC... 

ajustage 

statique ou dynamique de composants électroniques. 


UN DÉPARTEMENT DE SOUS-TRAITANCE 

prend en charge ces opérations quand l’acquisi¬ 
tion immédiate d’un équipement laser ne peut 
être envisagée. 
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Alimentation de régime 50 kilos (hertz). 



Alimentation à découpage 

de 30 W 

pour micro-ordinateurs 

Les alimentations à découpage sont maintenant bien connues grâce à leurs avanta¬ 
ges tels que faible poids, faible volume, et surtout une nette amélioration du rendement 
qui peut atteindre 70 à 90 % selon la valeur de la tension de sortie et la puissance ; elles 
remplacent progressivement les alimentations classiques. 

Cet article a pour but de décrire la conception d'une alimentation à découpage à 
transfert direct d'énergie « Forward » de 30 W délivrant trois tensions de sortie (5 V, 
5 A ; + 12 V, 0,3 A ; - 12 V, 0,3 A) et destinée aux micro-ordinateurs. 

Cette alimentation est conçue avec le nouveau circuit intégré TEA 1039. Le choix 
et l'utilisation des noyaux restent toujours la partie délicate de l'étude. Aussi, nous 
donnerons des méthodes pratiques pour le calcul et le bobinage du transformateur et de 
l'inductance de filtrage. 



Une vue de la maquette de l'alimentation 30 W. 


ELECTRONIQUE APPLICATIONS N° 41 - PAGE 17 










Principe 




Nous donnons tout d’abord le rap¬ 
pel du principe de fonctionnement 
d’une alimentation à découpage di¬ 
rect secteur. La figure 1 donne le bloc 
diagramme d’une alimentation à dé¬ 
coupage. 

Dans ce système, la tension du ré¬ 
seau est redressée puis filtrée ; la ten¬ 
sion continue résultante est appliquée 
à un convertisseur continu qui travaille 
généralement dans une gamme de fré¬ 
quence de 50 à 100 kHz. La tension 
continue découpée est appliquée au 
primaire d'un transformateur ; la ten¬ 
sion secondaire est redressée puis fil¬ 
trée pour fournir la tension de sortie 
désirée. Cette dernière doit être régu¬ 
lée en fonction des fluctuations du 
secteur et des variations de la charge. 
Pour cela, nous prélevons une partie 
de la tension de sortie pour l’appliquer 
au circuit de mesure qui ajuste le rap¬ 
port cyclique du transistor de commu¬ 
tation de manière à réguler la tension 
de sortie. 

Le convertisseur peut être conçu 
selon deux principes : symétrique ou 
asymétrique. Dans la famille des 
convertisseurs asymétriques, il existe 
deux circuits principaux : 

- le convertisseur asymétrique à ré¬ 
cupération d’énergie dénommé « fly- 
back » ; 


- le convertisseur asymétrique à 
transfert direct d'énergie connue sous 
l’appellation « forward ». Ce dernier 
est le plus souvent utilisé et convient 
pour un gr^nd nombre d’applications. 

Nous rappelons son principe de 
fonctionnement. Le schéma simplifié 
de l’étage de puissance est représenté 
par la figure 2. 

Le circuit de commande fournit à la 
base du transistor T R1 des impulsions 



t 





Continu + ondulation 


Découpage 


Continu 


Fig. 1. 



Fig. 2. 


Fig. 3. 


de fréquence fixe mais à rapport cycli¬ 
que variable. Pendant la conduction 
du transistor T R1 , l’énergie est transfé¬ 
rée dans l’inductance de filtrage et à 
la charge par les enroulements N P et 
N s du transformateur principal et par 
la diode D 2 qui est conductrice. Au 
blocage de T R1 , la polarité des ten¬ 
sions aux bornes des enroule¬ 
ments N p , N s s’inverse, la diode D 2 se 
bloque et l’inductance de filtrage 
continue à fournir de l’énergie à la 
charge par la diode D 3 qui devient 
conductrice. Au primaire l’inversion 
du sens de la tension aux bornes de 
N r fait conduire la diode D, qui resti¬ 
tue au condensateur C, l’énergie ma¬ 
gnétique emmagasinée dans le trans¬ 
formateur permettant ainsi de limiter 
la tension collecteur du transistor à 
deux fois la tension d’entrée (avec N p 
= N r ). 

Dans ces conditions d’égalité entre 
les enroulements N p et N R , le rapport 
cyclique maximal des impulsions de 
commande doit être de 0,5. Sans 
cette précaution importante, la den¬ 
sité du flux atteindrait rapidement son 


PAGE 18 - ELECTRONIQUE APPLICATIONS N” 41 

























































































Fig. 4. 


niveau de saturation. Ceci aurait pour 
effet de détruire le transistor par sur¬ 
tension. 

La figure 3 montre les oscillogram- 
mes en différents points du circuit. 

Description 

de l'alimentation 30 W 


Le schéma d’ensemble de cette ali¬ 
mentation de 30 W fournissant trois 
tensions de sorties nécessaires pour 
les systèmes micro-informatiques (5 V 
± 12 V) est représenté par la fi¬ 
gure 4. 

Transformateur principal 


Pour décrire cette réalisation, com¬ 
mençons par le point le plus délicat, 
l’étude du transformateur principal T,. 

Il existe une gamme importante de 
noyaux E fabriqués avec le matériau 
3C8 qui répond bien aux exigences 
des alimentations à découpage. Son 
induction principale est de 0,32 T à 
100 °C, son point de Curie se situe à 
200 °C et peut supporter une tempé¬ 
rature maximale de 100 °C au noyau 
central. Une caractéristique intéres¬ 
sante à noter : ses pertes diminuent 
en fonction de la température. 

Pour le choix de la fréquence de 
découpage, la tendance actuelle est 
d’augmenter sa valeur pour diminuer 
le poids et les dimensions du noyau. 
En tenant compte des caractéristi¬ 
ques des composants actifs et pas¬ 
sifs, le choix optimal de la fréquence 
de commutation se situe dans une 
gamme de 50 à 100 kHz. Pour cette 
réalisation, nous avons choisi la fré¬ 
quence de découpage de 50 kHz. 

D’après les courbes de sélection 
des noyaux représentées par la fi¬ 
gure 5, nous choisissons le noyau 
EC 35 qui est le mieux adapté à la 
puissance demandée de 30 W et à la 
fréquence de 50 kHz. 

Les caractéristiques principales des 
deux noyaux EC 35/17/10 sans en¬ 
trefer sont : 

- Section effective : Ae = 84,3 mm 2 

- Section minimale du noyau cen¬ 
tral : Acp min = 68,5 mm 2 

- Longueur effective : le = 77,4 mm 

- Volume effectif : Ve = 6 530 mm 3 

- Perméabilité d’amplitude : 

tia > 1 000 

- Induction maximale admissible 
dans Acp min à 100 °C : B «£ 320 mT 
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Fréq. de découpage 
(kHz) 


Fig. 5. 



Fig. 6. 


Calcul des différents enrou¬ 
lements 

1° Enroulement primaire 

Pour un convertisseur asymétrique 
à transfert direct d’énergie, le nombre 
de spires de l’enroulement primaire 
est donné par la formule suivante : 

Kl _ ma*. ’ ^max. ' T 

N p _ ~n- ttt : 

D max. "cp min. 

avec 

Ve max. = valeur maximale de la ten¬ 
sion obtenue après le pont de redres¬ 
sement 

ô max = rapport cyclique maximal qui 

est fixé à 0,45 

T = période des impulsions 

Bmax = valeur de l’induction maximale 

en teslas 

A cp min. = section minimale du noyau 
central en m 2 


Pour une alimentation à découpage 
multi-tensions, il est préférable de ne 
pas prendre de valeur maximale de 
l’induction (0,32 T). En effet, lorsque 
les deux enroulements N S2 et N S3 
(+ 12 V et - 12 V) vont débiter du 
courant, la pente du courant magnéti¬ 
sant va augmenter ; une saturation du 
transformateur risque alors de se pro¬ 
duire. Pour cela l’induction sera limi¬ 
tée à 0,28 T. 

Les tensions continues relevées aux 
bornes du condensateur de filtrage 
d’entrée sont les suivantes : 

- pour V Emax (240 V) V C11 = 330 V 

- pour V Emin . (190 V)V C „ = 245 V 

La fréquence de commutation est 
de 50 kHz, ce qui donne une période 
de 20 • 10-®s. 

Le nombre de spires de l’enroule¬ 
ment primaire sera : 


^30x0,45x 2 0 - 10^ 

P 0,28 x 66,510 _ri ’ 

donc N p = 160 spires 

2° Enroulement de récupération 

Nous avons précisé que N p = N R 
donc N R = 160 spires 

3° Enroulements secondaires 

Pour calculer l’enroulement secon¬ 
daire N s1l il est nécessaire de détermi¬ 
ner le rapport de transformation qui 
est donné par la formule : 


„ _ Ne. - Ve 
T&-- 


nin. ' ^max eff. 

Vsi + V n 


pertes 

Ve min. est la valeur minimale de la 
tension obtenue après le pont de re¬ 
dressement. 

ômax. eff. est le rapport cyclique effectif 
au secondaire du transformateur qui 
est estimé à 0,42. 

V S i est la tension de sortie de 5 V. 

Vpertes comprend la tension directe de 
la diode de redressement, les pertes 
dans l’inductance de filtrage et les 
connexions. 

245 x 0,42 
5 + 2 


V = 


-= 14,7 


d’où 


_ N£ _ 160 

Nsi " , ' wr ~ 10>8 

L’enroulement secondaire N s1 sera 
constitué de 10 spires. Pour les deux 
enroulements N S 2 et la tension 
doit être de 15 V avant la régulation 
série. 

Le rapport de transformation sera : 

Ve min. 


V = 


V = 


Np 

Ns2 

245 

15 


Vs2 
= 16,33 


N S 2 = N 53 = 10 spires 


Réalisation du transforma¬ 
teur 

Le nombre de spires des différents 
enroulements étant calculé, comment 
devons-nous réaliser le transforma¬ 
teur ? 

Pour la réalisation d’un transforma¬ 
teur d’alimentation à découpage, 
nous devons tenir compte de quatre 
critères fondamentaux : 

- le couplage entre l’enroulement pri¬ 
maire et l’enroulement de récupéra¬ 
tion. 
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- le choix des conducteurs, 

- l’isolement, 

- le rayonnement. 

Pour permettre à l’enroulement de 
récupération de limiter la tension col¬ 
lecteur du transistor et d’assurer la 
démagnétisation du transformateur à 
chaque cycle, nous devons obtenir un 
couplage serré entre l’enroulement 
primaire et l’enroulement de récupéra¬ 
tion. Les différents essais de bobinage 
ont abouti à la solution optimale qui 
consiste à diviser le nombre de spires 
de l’enroulement primaire par deux et 
d’imbriquer l’enroulement de récupé¬ 
ration entre les deux demi-enroule¬ 
ments N p1 et N p2 . 

Pour choisir le diamètre des 
conducteurs, il faut tenir compte de 
l’effet de peau qui intervient aux fré¬ 
quences élevées. 

Ainsi, pour un conducteur en cui¬ 
vre, la profondeur de pénétration du 
courant à la température de 70 °C est 
donnée par : 



Pour une fréquence de 50 kHz nous 
avons A: 0,331 mm. Il est donc fon¬ 
damental de tenir compte de ce fac¬ 
teur pour choisir les conducteurs. 
Nous devons d’abord calculer la va¬ 
leur efficace du courant de l’enroule¬ 
ment primaire et de l’enroulement se¬ 
condaire. 


1° Primaire 

En négligeant le courant magnéti¬ 
sant, le courant primaire est : 



nous pouvons prendre une densité de 
courant élevée, soit 5 A/mm 2 . La sec¬ 
tion de l’enroulement primaire est cal¬ 
culée par : 

S p = !ê|!L = = o,041 mm 2 

Lorsque la section calculée corres¬ 
pond à un diamètre inférieur à 1 mm, 
nous utilisons le conducteur corres¬ 
pondant à ce diamètre. Au-dessus 
d’une valeur de 1 mm nous préconi¬ 
sons d’utiliser le bobinage bifilaire. 
Pour les alimentations délivrant un 
courant de sortie supérieur à 10 A, 
nous conseillons d’utiliser de la bande 
de cuivre. 

En appliquant cette méthode, un fil 
de 25/100® convient à l'intensité de 
l’enroulement primaire du transforma¬ 
teur principal. 


L p = 35 mH 

Le courant magnétisant est donc : 


I 


magn. “ 


0.45-245 _ nnfi o A 
35xÏÔ =t ^5Ô^ÎÜ 3 -°’ 063A 


Pendant les transitoires le courant 
peut atteindre : 

i _®max ' Vg max 

•magn. max.-j 7~F- 

Lp r 

. _ 0,45-330 n nQ . . 

Im max -“ 35x1Û J -50-10 a “ U ' UÜ4A 

Le courant crête du transistor sera 
donc : 


le — lp "t" max. 

I c = 0,31 A + 0,084 A = 0,394 A 


Ns 

N 


10 

160 


• 5 = 0,31 A 


Lorsque l’alimentation est en limita¬ 
tion de courant, le courant de sortie 
peut augmenter de 25 % mais le rap¬ 
port cyclique est alors de 0,25. 


I p (en limitation) 

= 1,25 • 0,31 = 0,387 A 


Les courants efficaces équivalents 
sont les suivants : 

Ipeff. - lp V ^max = 0,31 V 0,45 
= 0,207 A 

Ipeff. (tim.) = lp (lim.) min. = 0,387 V 0,25 
= 0,193 A 


Le courant efficace maximal qui 
traverse le primaire sera donc 
0,207 A. 

Pour la réalisation des transforma¬ 
teurs des alimentations à découpage, 


Afin d’avoir un bon couplage entre 
les enroulements primaire et de récu¬ 
pération, le primaire sera divisé en 
deux semi-enroulements à l’intérieur 
desquels N R sera imbriqué. 

L’enroulement N R doit recouvrir 
exactement l'enroulement N p . 

L’enroulement de récupération sera 
donc constitué de 160 spires d’un dia¬ 
mètre de 7/100 e avec une seule cou¬ 
che. 

2° Calcul de la self primaire 
et du courant magnétisant 

La self primaire est calculée 
d'après la formule : 

i _ N d • . A e 

Lp - j— 

t -e 

160 2 - 1000-47r1Q- 7 -0,843x10~ 4 

77,4 • 10- 3 


3° Secondaire 

Le courant efficace au secondaire 
du transformateur est : 

•sert = ls l^max 

Isetf. = 5 fUÂ 5 = 3,35 A 

En admettant une densité de cou¬ 
rant de 5 A/mm 2 , la section du se¬ 
condaire sera : 

c 3,35 _ C7 2 

S = —=—= 0,67 mm 
o 

Le diamètre correspondant étant 
supérieur à 1 mm, le secondaire sera 
constitué de 10 spires de 65/100 de 
diamètre en bifilaire, c’est-à-dire deux 
conducteurs en parallèle. 

Le moyen de réduire le rayonne¬ 
ment du transformateur, est d’ajouter 
un écran primaire réuni au plus de la 
tension continue et un écran secon- 
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daire qui sera réuni à la borne néga¬ 
tive de la tension de sortie de 5 V. La 
figure 6 donne la désignation du 
transformateur principal et montre 
l’ordre de bobinage des différents en¬ 
roulements. 

Etage de puissance 


L’étage de puissance de cette ali¬ 
mentation est composé de deux tran¬ 
sistors haute tension BUX 86 et 
BUX 84 montés en configuration Dar- 
lington. 

L’étage de puissance ayant un gain 
élevé peut être commandé directe¬ 
ment par le circuit intégré TEA 1039. 
Au blocage, un courant inverse de 
base de pente d l B /dt calibré par l’in¬ 
ductance L 2 contribue à éliminer les 
charges stockées dans TR 3 . 

Ce courant inverse est appliqué à la 
base de TR 4 par la diode D 9 . De plus, 
les diodes D, 0 , D n , D 12 provoquent un 
seuil sur l’émetteur de TR 4 , ce qui 
augmente la tension inverse de base 
et permet d’améliorer le blocage du 
transistor. 

1° Réseau d’aide à la commutation 

Dans les alimentations à décou¬ 
page, la majeure partie de l’énergie 
dissipée par l'élément commutant se 
situe au moment du passage de l'état 
saturé à l’état bloqué. Un réseau 
d’aide à la commutation constitué par 


R 18 , D 14 et C 17 permet de ne pas dé¬ 
passer la SOAR (fig. 7) du transistor 
et de diminuer les pertes pendant la 
durée transitoire du blocage. 

Ceci impose que le courant collec¬ 
teur de TR 4 , s’annule avant que sa 
tension collecteur-émetteur ait atteint 
la valeur V CEO publiée, soit 400 V. 

Le condensateur C 17 se charge au 
blocage du transistor TR 4 , ce qui per¬ 
met de retarder la montée de la ten¬ 
sion V CE et par conséquent de réduire 
la puissance dissipée pendant le tran¬ 
sitoire de blocage. Au moment de la 
conduction de TR 4 , le condensateur 
C 17 se décharge donc dans R 18 . 

Cette dernière doit être déterminée 
de façon que le condensateur soit 
complètement déchargé lorsque le 
transistor va se rebloquer. 

2° Calcul des éléments du réseau 

Les caractéristiques du transistor 
BUX 84 sont les suivantes : 

Vcesm = ®00 V 

T E = 0,4 fis 

La valeur du condensateur doit 
être : 

C ^ Içmax. * TV 
VcESM 

„ _ 0,394 • 0,4 • 10- 6 
800 

C > 197 pF 


Pour prendre une marge de sécurité 
nous prendrons : 

C = 470 pF 

La résistance doit avoir pour va¬ 
leur : 


20 • 470 ■ 10 _1j • 50 ■ 10 3 
R < 2,1 kü 

Nous choisirons comme valeur 
R 18 = 2 kfi. 

Cette résistance doit dissiper l'éner¬ 
gie emmagasinée dans C 17 soit : 

P = t’C- V CE 2 • F 

P= • 470 • 10~ 12 • (660) 2 • 50 • 10 3 
P = 5,1 W 


Circuit de commande 
de l'étage de puissance 


Le circuit de commande est consti¬ 
tué du nouveau circuit intégré 
TEA 1039 qui est un circuit monolithi¬ 
que destiné à la commande des ali¬ 
mentations à découpage par variation 
du rapport cyclique ou de la fré¬ 
quence. 



Fig. 8. 
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Fig. 9. 


Il permet un fonctionnement avec 
un minimum de composants exté¬ 
rieurs grâce à la possibilité de com¬ 
mande directe de l'étage de puis¬ 
sance. 

Il est présenté en boîtier SIL-9 as¬ 
surant à la fois un faible encombre¬ 
ment et une résistance thermique fai¬ 
ble. 

Le schéma synoptique du 
TEA 1039 est représenté figure 8. 

Ce nouveau circuit intégré a les par¬ 
ticularités suivantes : 

- Sélection du mode de fonctionne¬ 
ment (frèquence/rapport cyclique va¬ 
riable). 

- Limitation du rapport cyclique 
maximal ou fréquence minimale et dé¬ 
marrage progressif. 

- Limitation du courant maximal. 

- Protection contre les surtensions et 
sous-tensions d’alimentation ; le dé¬ 
marrage est alors progressif. 

La fréquence d’oscillation de l’ali¬ 
mentation est fixée par la résistance 
R 10 qui a une valeur de 6,8 kfi et le 
condensateur C 12 ayant une valeur de 
1 nF. 

Le rapport cyclique maximal est 
déterminé par la résistance R 12 qui a 
une valeur de 10 kfi. 

Circuit de protection 
de l'étage de puissance 


Lorsque le transistor TR 4 se sature, 
il apparaît aux bornes de la résistance 
R 17 une tension qui est pratiquement 
l’image du courant collecteur. Cette 
tension est appliquée par l’intermé¬ 
diaire d’un potentiomètre R 115 à l’en¬ 
trée 1 du TEA 1039. Lorsqu’une sur¬ 
charge se produit à la sortie de 
l’alimentation, le courant collecteur de 
TR 4 va augmenter, ce qui aura pour 


effet de limiter le rapport cyclique et 
donc de faire descendre la tension de 
sortie de l’alimentation. 


Alimentation 
du circuit de commande 


La tension secteur d’entrée (220 V) 
est redressée par un pont de diodes 
(D 3 , D 4 , D 5i D 6 ) puis filtrée par le 
condensateur C t |. 

La résistance R 2 limite le courant 
maximal dans le pont de diodes lors¬ 
que le condensateur C,, se charge à 
la mise sous tension de l’alimentation. 

Pour réduire les parasites rejectés 
sur le secteur, un filtre est connecté à 
l’entrée de l’alimentation à décou¬ 
page. Celui-ci est constitué de l’induc¬ 
tance L, ayant pour référence 
AT4043/91, des condensateurs C, et 
C 3 de classe X et des condensateurs 
C 4 et C 5 de classe Y. 

Le circuit utilisé pour le démarrage 
est représenté par la figure 9. 

A la mise sous tension du système, 
le condensateur C 2 se charge à tra¬ 
vers la résistance R 5 avec un faible 
courant. 


La tension aux bornes de ce 
condensateur croît jusqu’à une valeur 
de 32 V environ, point à partir duquel 
le diac D, va conduire et ainsi saturer 
le transistor TR,. La saturation de TR, 
polarise le transistor TR 2 , monté en 
générateur de courant constant. Ceci 
aura pour effet d’alimenter la charge 
jusqu'à la décharge du condensateur 
C 2 . Le TEA 1039 étant alimenté déli¬ 
vre des impulsions de commande au 
transistor de puissance et cela pen¬ 
dant une durée suffisante pour créer 
une tension sur l’enroulement d’auto¬ 
alimentation N a du transformateur 
principal. Après redressement et fil¬ 
trage, la tension continue aux bornes 
du condensateur C 14 servira à alimen¬ 
ter le TEA 1039. 

La résistance R 7 dérive une partie 
du courant pour remonter la tension 
aux bornes de R, et ainsi créer un 
automaintien. 


Circulation de régulation 
de la tension de sortie de 5 V 


Dans ce montage, le circuit de 
commande (TEA 1039) est relié élec¬ 
triquement à l’entrée secteur, il est 
donc impossible de prendre l’informa¬ 
tion tension directement à la sortie qui 
doit être isolée. 

C’est dans ce but que le retour de 
l’information de sortie est réalisée par 
un photocoupleur. Le choix s’est 
porté sur le CNX62 car il est conforme 
à la norme V.D.E. 

Pour transmettre au TEA 1039 une 
tension d’erreur, il est nécessaire 
d’utiliser un comparateur et une ten¬ 
sion de référence. Ces fonctions peu¬ 
vent être réalisées avec un circuit inté¬ 
gré, régulateur de tension de la série 
//A 78L02 monté en comparateur 
(voir fig. 10). 


Patte n° 3 
du 

TEA 1039 


< 2 >- 



Fig. 10. 
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Celui-ci peut commander directe¬ 
ment la diode électroluminescente 
d’un photocoupleur ce qui aura pour 
effet de faire varier le rapport cyclique 
du TEA 1039 et donc d’obtenir une 
régulation. Dans cette application, il 
est nécessaire de transmettre un si¬ 
gnal commandant l’éclairement de 0 à 
100 % de la diode électrolumines¬ 
cente par une faible variation de la 
tension de sortie. 

Le circuit intégré //A 78L02 ab¬ 
sorbe un courant de E vers S lorsque 
la tension V SM est inférieure à la ten¬ 
sion de référence interne. 

Lorsque V SM devient supérieure à 
cette référence, le courant circulant 
de E vers S s’annule et il ne subsiste 
alors que le courant nécessaire à l’ali¬ 
mentation du régulateur (courant de 
repos). Le phototransistor est monté 
de sorte que sa conduction entraîne 
une diminution du rapport cyclique et 
donc de la tension de sortie. Si la 
tension V SM augmente, le courant qui 
va circuler dans la diode D 2 va s’ac¬ 
croître, ce qui impliquera une aug¬ 
mentation du courant collecteur du 
photocoupleur et donc une diminution 
de la tension sur la borne 3 du 
TEA 1039 jusqu’à ce que V s diminue. 

A cet instant, le courant traversant 
la diode du photocoupleur va dimi¬ 
nuer, la tension de sortie va augmen¬ 
ter et nous obtenons ainsi une régula¬ 
tion de la tension de sortie de 5 V qui 
est réglée par le potentiomètre R 121 . 



Fig. 11. 



Lors du démarrage de l'alimenta¬ 
tion, le phototransistor est bloqué, la 
tension appliquée à la borne 3 est 
telle que le rapport cyclique est maxi¬ 
mal. La diode Zener placée en série 
avec le photocoupleur est nécessaire 
pour que le circuit intégré nA 78L02 
puisse dériver le courant I. 

Les tensions de sortie + 12 V et 
-12 V sont régulées respectivement 
par les circuits intégrés linéaires Cl 3 et 
Cl 2 . 


Fig. 12. 


En considérant que les pointes de 
tension peuvent atteindre 25 % de la 
tension secondaire : 

V s = 1,25 • 20,6 = 25,75 V 

Le redressement secondaire est as¬ 
suré par la diode D 16 qui regroupe les 
deux diodes dans le même boîtier du 
type BYV32/50 ayant pour caracté¬ 
ristiques : 


cage du transistor TR 4 l'énergie est 
transférée à la charge par la diode 
Die- 

Le courant dans l'inductance de fil¬ 
trage a une forme triangulaire repré¬ 
sentée par la figure 11. 

La valeur de l’inductance de filtrage 
détermine l’amplitude du courant 
pulsé (A l L ). 


Circuit secondaire 


Redressement secondaire 

La tension maximale de l’enroule¬ 
ment secondaire du transformateur 
principal est : 

Vs - V E ma* 

V S = ^-330 = 20,6 V 


• V RRM = 50 V 

• I f (AV) = 2 • 10 A 

• V Fmax . = 0,85 V 

• T rr = 35 ns 

Inductance de filtrage 

Nous avons précisé dans le principe 
de fonctionnement du convertisseur à 
transfert direct d'énergie, qu’une par¬ 
tie de l'énergie délivrée par le transfor¬ 
mateur principal est emmagasinée 
dans l’inductance de filtrage. Au blo¬ 


La valeur de l’inductance sera de 
préférence élevée pour obtenir une fai¬ 
ble résiduelle en sortie et, en revan¬ 
che, sera faible pour obtenir un temps 
de réponse rapide pour des variations 
brusques de la charge. Le choix de la 
valeur de l’inductance de filtrage doit 
être un compromis entre ces deux pa¬ 
ramètres. 

Nous avons déterminé expérimen¬ 
talement que l’ondulation de courant 
(A l L ) dans l’inductance de filtrage 
d’une alimentation à découpage à 
transfert direct d'énergie peut repré- 
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Fig. 13. 


senter 10 à 20 % de la valeur du cou¬ 
rant de sortie (l s ) en pleine charge 
soit : 

0,1 - l s < A l L < 0,2 - l s 

La valeur minimale de l’inductance 
de filtrage peut être calculée à partir 
de la formule suivante : 

I _ Vs + Vpertes , I ~ ^min 

Lmin " AI l F 

avec 5 min = ^ Emax • ô max 

v Emin. 

5min. = -§g§ • 0,45 = 0,33 


avec B = induction exprimée en 
teslas 

A e = section effective du noyau en m * 2 * * 5 

La variation du flux d’induction AB 
dans le noyau de l’inductance de fil¬ 
trage est représentée par la figure 12. 

La variation du flux d’induction AB 
étant faible, nous pouvons prendre la 
valeur de 0,3 T. 

La valeur maximale du courant 
dans l’inductance de filtrage est : 


1,07 mm 2 ; nous utilisons deux fils 
émaillés de 85/100 e bifilaire et une 
ferrite ayant un entrefer de 1,4 mm 
pour ne pas saturer le circuit magnéti¬ 
que. 

Condensateur de sortie 

L’inductance de filtrage L 3 et le 
condensateur de sortie C 20 assurent le 
filtrage des impulsions résiduelles. La 
valeur choisie est de 4 700 /*F modèle 
051. Ce condensateur possède une 
faible valeur de résistance équivalente 
série, ainsi qu’une faible valeur de l’in¬ 
ductance équivalente série. 


En prenant pour A l L la valeur de 
15 % de l s , la valeur de l’inductance 
de filtrage L 3 sera : 


. _ 5 + 2,5 
La 0,15-5 


1-0,33 ,, 

5ÔMÔ* = 134 


Sélection du noyau 

et calcul du nombre de spires 

Pour la sélection du noyau le choix 
optimal correspond à l’utilisation du 
même noyau que celui du transforma¬ 
teur principal. 

Le nombre de spires de l’induc¬ 
tance de filtrage peut être calculé par 
la formule : 


Le nombre de spires de l’induc¬ 
tance de filtrage sera : 

Lmin - (' s + 

N= ET-7Ç- 

134 ■ 10- 6 • (5 + ) 

0,3 • 84,3 x 10- 6 

= 28,4 

Nous prenons N = 30 spires. 

Avec une densité de courant de 

5 A /mm 2 , la section du fil sera de 


Réalisation de la maquette 


L’alimentation est réalisée sur une 
carte de format simple européen 
ayant pour dimensions : longueur 
160 mm et largeur 100 mm. 

Le circuit imprimé est représenté, 
ainsi que l’implantation des différents 
composants, à la figure 13. 

Les transistors TR 3 et TR 4 sont 
fixés sur un radiateur en forme de U 
ayant pour dimensions : hauteur : 
2 cm ; largeur : 2,5 cm, en aluminium 
de 1 mm d’épaisseur. 


ELECTRONIQUE APPLICATIONS N° 41 - PAGE 25 

































































































La diode de redressement est fixée 
sur le support du boîtier de l’alimenta¬ 
tion réalisé en aluminium de 1 mm 
d’épaisseur et de 3,5 cm de hauteur. 


Résultats de mesure 


Rendement 

Pour une tension d’entrée secteur 
de 220 V, la tension aux bornes de 
C,, est de 287,2 V continus et le cou¬ 
rant à la sortie du pont de redresse¬ 
ment est de 156 mA, soit une puis¬ 
sance d'entrée de 44,8 W. 

A la sortie, les trois puissances 
cumulées s’élèvent à 32,18 W. Le ren¬ 
dement continu-continu de l’alimenta¬ 
tion à pleine charge est donc de : 
t, = 32,18/44,8 = 71,8 % 

Régulation 

1° En fonction de la charge : pour 
une variation de charge de 0 à 


100 %, la tension de sortie varie de 
0,074 V, soit un taux de régulation 
de : 

AV S /V S = 0,074/5 = 0,0148 ~ 1,5 % 

2° En fonction de la tension sec¬ 
teur : pour une variation secteur de 
185 V à 245 V, la tension de sortie 
varie de 0,007 V, soit un taux de régu¬ 
lation de : 

AV S /V S = 0,007/5 = 0,0014 -0,15 % 

Raymond Dolbachian 
Gérard Cornée 
Laboratoire d’applications RTC 

Références 


[1] Réalisation d’une alimentation à 
découpage de 30 W avec le nou¬ 
veau circuit intégré TEA 1039. G. 
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8301-rapport de laboratoire RTC). 

[2] Calculez vous-même vos compo¬ 
sants inductifs. R. Dolbachian - 
« Electronique de Puissance » 
n° 7. 


Résumé_ 

des caractéristiques 


- Tension d’entrée : 185 V à 245 V/ 
50 Hz. 

- Tension de sortie : + 5 V, 5 A ; 
+ 12 V, 0,3 A;-12 V, 0,3 A. 

- Fréquence de travail : 50 kHz. 

- Régulation en ligne (V secteur - 15 
+ 10 %) : < 0,15 %. 

- Régulation en charge (0 à 100 % ) : 
< 1,5 %. 

- Ondulation résiduelle : 40 mV c.à.c. 

- Rendement (pleine charge) : 71,8 %. 

- Température d’utilisation: - 10 °C 
à + 55 °C. 

- Protection contre les courts-circuits 
et les surcharoes. 



ALIMENTATION DE 
LABORATOIRE 

idéale pour lycées techniques, collèges... 



Par potentiomètre 10 
tours, et dispo. Sur 
double bornier D : 4 mm. 

— Protection en courant réglable de 
0,2 à 1,2 A par pot. 1 tour. 

— Caractéristiques rectangulaires de limitation de 
courant en cas de courts-circuits. 

— Taux de régulation : 0,5 % pour 30 V./1.2 A. 

— Prise de terre disponible sur châssis arrière. 

— Affichage du courant et de la tension par 2 
galvanomètres magnéto électrique. 

Le Dépôt Electronique 

Tél. : (90) 22.22.40 Télex : 431 614 F 

Tél. : (1) 746.18.05 


Fig. 15. - Variation du rendement en fonction du courant de charge. 
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Fig. 16. - Régulation de la tension de sortie en fonction de la charge. 
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Nomenclature 


Composants actifs 

TR, : PH 2222A 

TR 2 : PH 2907A 

TR 3 : BUX86 

TR 4 : BUX 84 

D, (diac) : BR 100/03 

D 2 (stabistor) : BZV46/1V5 

D 3 à D 6 : BYW 56 

D 7 : BAW 62 

Dq à D 12 : BAX 12 

D,3, D,4 : BYV 26D 

D, 5i D,7 : BAX 12 

D 16 : BYV 32-50 

D, 8 (zener) : BZX 55 C5V6 

D, g (zener) : BZX 55 C9V1 

PCI (photocoupleur) : CNX 62 

CI, : TEA 1039 

Tous les composants ci-dessus sont 
de la marque RTC 

Cl 2 : MC 79 M12 (Motorola) 

Cl 3 : MC 78 M12 (Motorola) 

Cl 4 : axA 78 L02 ACLP (Texas) 



Condensateurs 

C,, C 3 : 0,1 ,uF/250 V 

C 2 : 68 #xF/40 V 

C 4 , C 5 : 2,2 nF/250 V 

C 6 àC 9 : 2,2 nF/630 V 

C 10 : 4,7 pF/25 V 

C,, : 47 m F/385 V 

C 12 : 1 070 pF 

C 13 : 15/xF/IOV 

C, 4 :47 pF/50 V 

C ,5 : 2,2 nF/63 V 

C 16 : 100 pF/25 V 

C 17 : 2 x 1 nF/630 V en série 

C,8, C,g, C 2 ,, C 22 220 aiF/25 V 

C 20 : 4 700/xF/10 V 

C 23 i 22 nF 

C 24 : 0,1 /xF 

Bobinages 

L, : inductance du filtre secteur réf. 
AT 4043/91(RTC) 

L 2 : 4,7/xF (perle 5 x 1,5 x 10 en 
3S1, RTC) 

L 3 : self de lissage 134 jxH (noyaux 
EC 35 en 3C8, entrefer global 
1,4 mm, RTC) 

T, : noyaux EC35 en 3C8 sans entre¬ 
fer (RTC) ; bobinages (voir texte) 


Résistances 1/4 W 

R, : 2,7 kfi 
R 3 : 1 kfi 
R 4 : 22 kfi 
R 6 : 33 fi 
R 7 : 22 kfi 
R a : 1,5 kfi 
Rg : 4,7 kfi 


Ftio 

6,8 kfi 

Rn. 

R, 2 : 10 

Ris 

3,3 kfi 

R 14 

100 fi 

Rl6 

150 fi 

Rl9 

680 fi 

R20 

1 kfi 

r 22 

56 fi 

R 23 

68 fi 


Autres résistances 

R 2 : 4,7 fi/4 W bobinée 

R 5 : 150 kfi/2 W 

R, 7 : 1 fi/0,5 W 

R, 8 : 2,2 kfi/6 W 

R 24 : 15 fi/0,5 W 

R ,,5 : 1 kfi (ajustable Cermet) 

Ri 2 , : 2,2 kfi (ajustable Cermet). 



des prix hautes performances, 
des composants haute fiabilité. 



Lecteurs de badges magnétiques. 

Une gamme complète de lecteurs ou lecteurs/ 
enregistreurs, compactes, faible consommation, 
particulièrement fiables grâce à l'intégration des circuits 
LSI PANASONIC. 

• lecteurs manuels à défilement, 

• lecteurs manuels à insertion, 

• lecteurs automatiques avec éjection avant ou arrière. 
Tous modèles à 1 ou 2 pistes ISO 1, ISO 2, ISO 3. 

Lecteurs optiques de badges et de cartes. 

Gamme complète de lecteurs statiques pour cartes 
perforées de 10 jusqu'à 20 colonnes. 

• modèles verticaux ou horizontaux, 

• 4 formats (carte de crédit ou IBM), 

• avec ou sans éjecteur. 

Des composants conçus pour durer sans défaillance : 
autant de cellules que de perforations à lire. 

Résultat : un taux de panne inférieure à 1 par appareil par 
3 ans, confirmé sur un parc de plusieurs dizaines de 
milliers d'unités installées en France depuis 10 ans. 


S 

I 

□ 


Distributeur officiel 

B.P. N° 103 - 92164 ANTONY CEDEX 

Télex : 204871 GEPSI-Fax : (1) 237.24.30 


(1) 666.21.81 
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+ de 150 marques 

représentant les meilleures techno¬ 
logies des 10 plus grandes puissan¬ 
ces industrielles. 


130 exposants 

français et étrangers en 

- Automation - Mesure - Régu¬ 
lation - Contrôle. 

- Informatique industrielle - 
Productique - X.A.O. 

- Electronique industrielle et 
de puissance : 

• matériaux 

• composants 

• sous-ensembles 

• systèmes 

- Robotique - Equipements et 
machines spéciales. 


Un carrefour d’échanges 
et de découvertes propo¬ 
sant une série de 12 conférences et 
visites d’unités de production, 
dont : 

- 3 conférences sur “l’automatisation à 
la portée des P.M.I.” (approches,piè¬ 
ges) 

- “l’automatisation d’une usine agro¬ 
alimentaire et d’une entreprise de 
confection” 

- “commande de processus en temps 
réel : tendance et évolution du maté¬ 
riel et du logiciel" 

- "G.P.A.O. : une mode ou un investis¬ 
sement raisonné et rentable ?" 

- "la C.A.O. : outil de développement 
delaP.M.E." 

- “du capteur à l’actionneur : état de la 
technique et perspectives ”. 


Entrée réservée aux professionnels, 
sur invitation ou sur présentation de cette page. 
Salon ouvert tous les jours de 9 h. 30 à 19 h. 
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Une T.V.A. (Technique de Valeur Ajoutée) qui se calcule en hertz. 



Addition digitale 
de deux fréquences 


Obtenir, à partir de deux fréquences, f, et f 2 , une somme f 3 = fi + f 2 , c'est possible, 
en régime sinusoïdal, avec le procédé dit de conversion ou de multiplication analogique. 
Or, ce procédé produit aussi une fréquence f 4 = fi — f 2 , de même amplitude que f 3 , sauf 
filtrage ou mise en œuvre assez complexe d'une technique relevant de la modulation à 
bande latérale unique. Et en dehors de f 3 et de f 4 on trouve, en pratique, encore toutes 
sortes d'autres fréquences, et cela du fait que la perfection n'existe, dans ce bas monde, 
ni en matière de sinusoïdes, ni en matière de multiplicateurs analogiques. 

Ces battements intermédiaires, on les retrouve, bien entendu, aussi dans le cas 
d'un procédé digital d'addition de fréquences. Néanmoins, il est alors possible d'obtenir 
une fréquence somme, f 3 = f, + f 2 , dont l'amplitude est au moins quatre fois plus forte 
que toute autre raie du spectre, jusqu'à l'harmonique 3. 

Sous certaines réserves, une soustraction de deux fréquences est également 
possible, par le procédé décrit. De plus, cette méthode peut être appliquée au traitement 
de signaux analogiques, du moins dans des cas particuliers. 







Additionner et soustraire 
en tournant en rond 



Certains émetteurs de radiodiffu¬ 
sion, pilotés par horloge atomique, 
sont d'excellents étalons de fré¬ 
quence. A partir d’un tel étalon, on 
peut synthétiser une fréquence en 
principe quelconque. 

Ainêsi, on peut, par exemple, fabri¬ 
quer du 163 850 Hz à partir des 
163 840 de la porteuse de France 
Inter. Pour cela, on prend un moteur 
dont on asservit la vitesse de 10 t/s à 
163 840/2 14 = 10 Hz. L’axe du mo¬ 
teur étant dirigé vers le haut, on y 
monte une antenne de ferrite, avec 
une antenne auxiliaire, pour atténuer 
l’effet directif. Et quand cela tourne, 
on obtient 163 830 ou 163 850 Hz, 
suivant sens de rotation et/ou d’en¬ 
roulement, et cela en vertu d'un vieux 
principe d’électrodynamique, très fon¬ 
damental et élémentaire, donc profon¬ 
dément oublié. 

Certes, le procédé du bâtonnet 
tournant n’est pas particulièrement 
élégant. Mais il ne donne qu’une seule 
fréquence, et non pas le fi ± f 2 des 
convertisseurs ou multiplicateurs ana¬ 
logiques. Digitaliser ce procédé, c’est 
évidemment cacher, sous une élé¬ 
gance séduisante, un nombre prodi¬ 
gieux de raies spectrales parasites. 
Néanmoins, si la raie utile domine net¬ 
tement dans ce spectre, la chose est 
parfaitement utilisable, notamment en 
association avec une boucle de phase 
ou un circuit de filtrage. 




Fig. 1. - Cette double bascule D délivre quatre rectangulaires en quatre positions différentes de 
phase, leur fréquence étant égale à fi/4. 



Fig. 2. - Le principe de l'addition digitale repose sur un commutateur rotatif qui tourne à la 
cadence de (2 et qui explore les quatre positions de phase qu'on obtient à partir de fi. 


Diviseur par quatre, 
tétraphasé 


L'une des principales vertus de la 
technique digitale étant la rusticité, on 
se contentera, du moins dans un pre¬ 
mier temps, de retenir, du nombre in¬ 
fini des positions de phase du bâton¬ 
net tournant, seulement quatre, 
correspondant aux angles de 0°, 90°, 
180°, 270° 

La figure 1 montre qu’on peut ob¬ 
tenir cela, d’une façon particulière¬ 
ment simple et néanmoins synchrone, 
par une double bascule D. Les quatre 
sorties de ce circuit délivrent des si¬ 
gnaux dont la fréquence est égale au 
quart de f, et qui sont décalés en 
phase de ir/2, les uns par rapport aux 
autres. 



12 3 4 



C 


12 3 4 


12 3 4 


D 



R 


Fig. 3. - En principe, le procédé envisagé permet une soustraction de deux fréquences, mais le 
résultat de cette soustraction n'est exploitable qu'avec un traitement autre que digital. 
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Fig. 4. - Lors d'une addition de deux fréquences par le rotacteur tètraphasé, on obtient un train de 
rectangulaires dont la régularité peut être fortement améliorée par des divisions ultérieures de 
fréquence. 


CD 4023 



Fig. 5. - Mise en pratique du système par un commutateur à portes NAND 


Pour imiter l'antenne tournante, on 
peut appliquer ces quatre signaux à 
un contacteur rotatif (fig. 2 ) dont le 
curseur se déplace d’un cran à cha¬ 
que période d'une fréquence f 2 . En 
principe, on devra trouver, en sortie, 
une fréquence (f, + f 2 )/4 pour un 
sens de rotation du curseur, et 
(*i - <2)/4 pour l'autre. 

Pour voir exactement ce qui se 


passe, on supposera d’abord que le 
contacteur tourne dans le sens des 
aiguilles d’une montre. Dans la fi¬ 
gure 3, on a repris les quatre trains de 
rectangulaires de la figure 1 , dans 
l’ordre, et désignés par A, B, C, D. 
Supposant f 2 = f,/4, le curseur va 
rester pendant les premières périodes 
de f, sur A, puis aller sur B pendant 
les quatre périodes suivantes, etc. La 
résultante (R) est donnée sur la der¬ 


nière ligne du diagramme. Elle ne cor¬ 
respond pas exactement à ce qu'on 
s’attend d’une soustraction. Si on 
connecte un fréquencemètre sur R, il 
indiquera f, + f 2 . Par contre, avec un 
analyseur de specUe, on constatera 
que la raie dominante (à plus de 
10 dB au-dessus des autres) corres¬ 
pond bien à (fi - f 2 )/4. 

Il existe, en soustraction, un cas 
particulier qui concilie fréquencemètre 
et analyseur de spectre. C'est celui 
d’un rapport f t /f 2 impair, avec syn¬ 
chronisation sur une position de 
phase bien définie. On peut s’en ren¬ 
dre compte, à l’aide de la figure 3, en 
partant du repère 2 de la ligne A, et 
en supposant une commutation 
toutes les cinq périodes de f,. 

En revanche, l’addition fonctionne 
toujours. On l’obtient soit en faisant 
tourner dans l’autre sens le commuta¬ 
teur de la figure 2 , soit en intervertis¬ 
sant ses connexions, comme cela a 
été supposé dans la figure 4. La résul¬ 
tante qu’on y trouve, pour le cas de 
l’addition, est nettement moins caho¬ 
teuse que celle de la figure 3, et le 
fréquencemètre y trouvera son 
compte tout aussi bien que l'analy¬ 
seur de spectre. 


Fonctionnement synchrone 
et commutateur à portes 


La figure 5 montre un premier 
exemple de réalisation où f 2 est déri¬ 
vée de f,, par division. Ainsi, il y a 
synchronisme entre la rotation du 
commutateur et ce qu’on applique à 
ses plots. Ce commutateur est simulé 
par la validation successive de quatre 
portes AND dont les sorties attaquent 
une porte OR à quatre entrées. Pour 
que cela puisse être réalisé avec des 
portes très facilement disponibles, on 
utilise, en fait, une triple NAND à trois 
entrées et une double NAND à quatre 
entrées, et on invalide une entrée de 
l’une des deux portes à quatre en¬ 
trées. 

Les deux fréquences à traiter, f, et 
f 2 , parviennent à des circuits identi¬ 
ques, Fl, E2 ainsi que F3, F4. Le pre¬ 
mier est utilisé directement en diviseur 
tètraphasé, alors que l’autre est suivi 
d’un décodage du type « 1 parmi 4 ». 

Avec f, = 1,6 MHz et f 2 = 160 kHz, 
l'analyse de la tension de sortie donne 
une raie principale à 440 kHz. Au 
rang suivant, quant à l'amplitude, on 
trouve, à - 15 dB environ, une raie à 
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600 kHz, puis - 20 dB à 760 kHz, 

- 25 dB à 520 kHz, - 30 dB à 
480 kHz, pour l’essentiel. L’impor¬ 
tance relative des raies secondaires 
peut être diminuée par une division 
ultérieure, comme on le verra plus 
loin. 

En fonctionnement soustractif, on 
ne peut pas pratiquer de division ulté¬ 
rieure, mais une analyse spectrale est 
possible. Pour obtenir ce mode de 
fonctionnement, avec le circuit de la 
figure 5, il suffit d’amener D de F2 
non plus sur Q, mais sur Q de F1,_et D 
de Fl non plus sur Q, mais sur Q de 
F2. L'analyse de la sortie donne alors 
360 kHz pour la raie principale, et 
520 kHz à - 10 dB, 680 kHz à 

- 15 dB, 440 kHz à-25 dB. 

On notera que, dans les deux cas, 
la distance entre la raie principale et 
la plus haute raie parasite est égale à 
f 2 . Pour observer, à l'oscilloscope, l’al¬ 
lure du signal de sortie (fig. 3 et 4, 
lignes R), il suffit de synchroniser sur 
une sortie de F3 ou de F4. 


Déphaseur tétraphasé 


Une addition de deux fréquences 
n'est en fait possible, d’après ce qui 
précède, que si on dispose, au départ, 
du quadruple de ces fréquences. Bien 
entendu, on n’est pas toujours maî¬ 
tre, à ce point là, des fréquences à 
traiter. 

En pareil cas, on peut faire appel 
au principe indiqué dans la figure 6. 
On applique f 1t supposée de forme 
sinusoïdale, à un inverseur de phase 
de type différentiel, suivi de deux dé- 
phaseurs RC, pour 90°. Au besoin, on 
peut effectuer, ensuite, une mise en 
forme rectangulaire. 

Les valeurs du montage dépen¬ 
dront largement de la fréquence de 
travail. Le fonctionnement ne pourra 
être correct que si R D » R c , condition 
qu’on ne pourra souvent respecter 
qu’en intercalant des étages collec¬ 
teur-commun entre les résistances R c 
et les déphaseurs. 

Commutateur analogique 
et division ultérieure 


Les portes de commutation de la 
figure 5 constituent certes une solu¬ 
tion bien classique. Mais la figure 7 
montre qu’on arrive à un moindre 
nombre de boîtiers et surtout à un 
effort de câblage bien plus réduit, si 



Fig. 6. - Un déphaseur analogique évite toute division de fréquence et permet, conjointement à un 
commutateur également analogique, le traitement de signaux modulés. 



Fig. 7. - Utilisation d'un commutateur analogique, avec adressage par un compteur-décompteur, 
lequel permet d’obtenir addition et soustraction par simple inversion du sens de comptage. 


on adopte la solution du commutateur 
analogique, ou démultiplexeur. 

Un tel commutateur est plus lent 
qu’une porte. Il risque donc de ne plus 
être utilisable pour des valeurs de f, 
supérieures à 5 ou 10 MHz. Mais en 
dessous, son attitude relativement 
calme fait qu’il ne s’affole nullement 
d’une bascule d'adressage qui ne 
bascule pas tout à fait en même 
temps qu’une bascule de comptage, 
surtout si on lui met 15 pF sur la sor¬ 
tie. 

Dans ces conditions, on peut par¬ 


faitement procéder à une division 
complémentaire (diviseur par M, 
fig. 7). On constate alors que les raies 
parasites restent à la même distance 
qu’auparavant, et que leur amplitude 
se trouve divisée par M. Dans le cas 
de l’exemple de la figure 7, et M = 2, 
on obtiendrait donc une fréquence 
nominale de sortie de 425/2 
= 212,5 kHz ; la plus haute raie para¬ 
site sera toujours distante de f 2 ; elle 
se trouvera donc à 212,5 kHz, avec 
une différence d'amplitude de l’ordre 
de - 20 dB. 
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Fonctionnement asynchrone 
et néanmoins asservi 


Dans les exemples précédents, les 
fréquences f 1 et f 2 avaient été obte¬ 
nues, par division, à partir d’un même 
oscillateur. Quand cela n’est plus le 
cas, l’avance du commutateur risque 
de se faire, parfois, juste au moment 
où les tensions sur les plots corres¬ 
pondants de ce commutateur sont 
changées. Cela ne se voit guère en 
analyse spectrale, et c'est presque 
sans importance quand le traitement 
ultérieur se fait par boucle de phase 
ou autre filtre. Mais quand c'est un 
diviseur de fréquence qui suit, ou un 
compteur, il risque d'enregistrer des 
impulsions supplémentaires qui ren¬ 
dent le système impraticable. 

Le remède est indiqué dans la fi¬ 
gure 8, sous forme d’un dessin un peu 
moins abstrait que les précédents 
schémas. Ce remède consiste à faire 
transiter f 2 par une bascule D. Ainsi, 
l’état logique de f 2 n’est pris en 
compte qu’au moment où f, change 



Fig. 8. - S'il n'y a aucune relation de phase entre les deux fréquences à additionner, on doit 
effectuer un asservissement par une bascule D supplémentaire. 


CD 4013 


CD 4051 



Fig. 9. - Un système à huit phases ne présente un avantage qu'en régime de soustraction et quand le traitement ultérieur est autre que digital. 
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d’état. Du fait des retards qui sont 
occasionnés par le compteur d’adres¬ 
sage CD 4024 et le décodage dans le 
CD 4051, on est ainsi sûr que 
l’avance du commutateur n’a lieu qu’à 
un moment où toutes les autres bas¬ 
cules ont bien fini de basculer. Bien 
entendu, la chose n’est possible que 
si fi > f 2 . 


Le régime octophase 
n'est pas nécessairement 
meilleur 


Précédemment, le démultiplexeur 
CD 4051 n’a été utilisé que sur 4 de 
ses entrées. Mais comme il en com¬ 
porte 8, il paraît bien séduisant de 
l’employer dans un système à 8 posi¬ 
tions de phase. 

La figure 9 montre qu’on y parvient 
par une division de fréquence par 8, 
faisant appel au diviseur tétraphasé 
précédemment mentionné (Fl, F2) et 
quatre autres bascules D. L’une d’el¬ 
les, F3, sert de diviseur de fréquence, 
et elle est aussi le maître de F4, car 
cette bascule ne peut passer à Q = 1, 
lors de la période suivante de f lT que 
si Q de F3 est à 1. De la même ma¬ 
nière, F5 est commandée par F4, et 
commande F6 à son tour. Le tout se 

passe, néanmoins, de façon à peu 
près synchrone, si on admet que les 
quatre sorties de Fl et F2 ont des 
retards identiques par rapport à f,. La 
figure 10 montre ce qu’on observe 
sur les sorties Q des six bascules, les 

4 autres positions de phase, après di¬ 

vision par 8, étant données par les 

sorties Ü de F3 à F6. Accessoirement, 

on a prévu une bascule d’asservisse¬ 

ment (F7) qui fait qu’aucune synchro¬ 

nisation n’est nécessaire entre f, et f 2 . 

Explorer 8 positions de phase, cela 
paraît beaucoup plus souple que 4, 
mais en régime d’addition, cela ne 
sert à rien. En effet, un système tétra¬ 
phasé suivi d’une division par 2 
donne, avec des moyens plus sim¬ 
ples, strictement la même chose 
quant au niveau et à la position des 
raies parasites du spectre. Ce qui 
montre encore qu’en régime digital, 
on a toujours avantage à être aussi 
rustre que possible. 

Il en est autrement quand on ne 
peut plus faire appel au régime digital, 
c’est-à-dire quand on travaille en 
soustraction, car une division ulté¬ 
rieure n’est plus possible dans ce cas, 



Fig. 10. - Formes d’onde relatives au mon¬ 
tage de la ligure 9. 


comme on l’avait vu à propos de la 
figure 4. La pureté du spectre qu’on 
observe avec le montage de la fi¬ 
gure 9 est alors aussi bonne que si 
une division complémentaire par 2 
avait été possible, les raies parasites 
étant faibles et relativement distantes 
de la fréquence nominale. Cela facilite 
évidemment tout filtrage ultérieur. 

Dans ces conditions d’utilisation, la 
bascule F7 peut être omise sans 
grande perte. Il devient alors possible 
d’élaborer les 8 positions de phase 
par un système de bascules en déca¬ 
lage. 

Le démultiplexeur CD 4051 est par¬ 
faitement capable de véhiculer des si¬ 
gnaux analogiques, éventuellement 
modulés en amplitude ou en fré¬ 
quence. Avec un déphaseur analogi¬ 
que, comme celui de la figure 6, éven¬ 
tuellement en version octophasée, on 
pourrait ainsi établir un changement 
de fréquence digital. Il devrait présen¬ 
ter, du moins en théorie, certains 
avantages sur ce qui se fait habituelle¬ 
ment en matière de radioréception. 

H. Schreiber 
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Un multiplicateur de taux qui ignore l’inflation. 



Le « multiplicateur de taux » 
et ses applications 

Le traitement digital consiste souvent à rompre l'« uniformité ennuyeuse » d'un 
train d'impulsions, soit pour faire un calcul, soit pour synthétiser une fréquence, soit 
pour effectuer une conversion entre digital et analogique. 

Il existe, certes, des composants spécifiques pour ce genre d'applications. Mais il 
arrive que ces composants soient trop performants, donc trop chers, voire trop rigide¬ 
ment spécifiques, pour une utilisation donnée. 

On peut, souvent, faire appel, en pareil cas, à un « rate multiplier », ou « multiplica¬ 
teur de taux », dont il sera question ci-après et dont les multiples possibilités surpren¬ 
dront autant que la banalité du principe mis en œuvre. 


Vivisection _ 

d'un train d'impulsions 


Quand on applique un train d’im¬ 
pulsions à l’entrée d’un « rate multi¬ 
plier », on retrouve, à la sortie, ce 
même train à ceci près que certaines 
impulsions ont été effacées, suivant un 
déroulement cyclique, lequel obéit à 
un programme. Pour cela, le circuit 
comporte un compteur dont l’état de 
comptage est, à tout instant, comparé 
à un programme, lequel décide si une 
impulsion horloge, qui arrive à un mo¬ 
ment donné, doit parvenir sans modi¬ 
fication à la sortie ou si elle doit être 
supprimée. 

La capacité de ce compteur est, 
dans le cas des circuits CMOS de 
type courant, soit de 16 (CD 4089), 

soit de 10 (CD 4527). Comme aucun _ _ __ 

autre détail ne distingue les deux Cir- Fig. 1. - Dans chaque train de dix impulsions d’horloge, le multiplicateur de taux choisit, suivant le 

CUitS, C’est du CD 4527 qu’il sera es- programme qu’on lui applique. 1 à 9 impulsions qu’il va restituer à sa sortie, en escamotant les 

sentiellement question ci-après. ___ 
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Entrées de sélection 
(programmation) 



Fig. 2. - Principe de fonctionnement d'un multiplicateur de taux. Une entrée de mise en cascade est prévue conjointement à une sortie de retenue. 


Vivant dans le monde décimal, le 
CD 4527 prend en compte des trains 
ou cyles de 10 impulsions, et, suivant 
le programme de sélection qu’on lui 
applique à un moment donné, il n’en 
transmet que 1 à 9 à sa sortie ; de 
même les possibilités « 0 » (sortie blo¬ 
quée) et « toutes les dix » (circuit 
transparent) existent, comme on le 
verra plus loin. 

La figure 1 montre la configuration 
des trains d’impulsions qu’on obtient 
à la sortie du circuit, en fonction du 
nombre programmé, lequel est, en 
fait, un nombre binaire qu’on exprime 
par les états qu'on applique aux qua¬ 


tre entrées de programmation (ou de 
sélection) du circuit. Comme cela per¬ 
met, en fait, 16 combinaisons, il 
convient de signaler qu’une program¬ 
mation sur zéro bloque tout, alors que 
10, 12 et 14 (A,C et E en hexadéci¬ 
mal) donnent la même chose que 8. 
La programmation d’un nombre: 11, 
13 ou 15 (B, D, F) est équivalente à 
celle d'un 9. 

Les trains d’impulsions de la fi¬ 
gure 1 montrent que le circuit fonc¬ 
tionne quelque peu comme un moteur 
qui présente des ratés, souvent même 
de multiples ratés. Si cette comparai¬ 
son vous incite à traduire « rate multi¬ 


plier » par « multiplicateur de ratés », 
sachez que c’est inexact, ne serait-ce 
que du fait que le nombre qu’on pro¬ 
gramme, sur les entrées de sélection, 
n’est pas celui des impulsions 
« ratées », mais celui des impulsions 
qui sont conservées. 

Fonctionnement 

d'un multiplicateur de taux 


A la sortie du circuit, on ne dispose 
pas seulement des impulsions « mani¬ 
pulées », mais aussi, comme la fi¬ 
gure 2 le montre, des impulsions dites 
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« de retenue ». Le diagramme de la 
figure 1 précise que ces impulsions, 
dont la durée est égale à une période 
d’horloge, sont produites au moment 
du « raté obligatoire », correspondant 
à la position 9 du compteur. En d’au¬ 
tres termes, l'impulsion de retenue si¬ 
gnale le moment où il ne peut y avoir 
impulsion de sortie, quel que soit le 
nombre programmé. 

Ainsi, la retenue est, en quelque 
sorte, équivalente à une porte (logi¬ 
que) ouverte sur l’avenir. En effet, elle 
signale ce « petit creux » dans le train 
d’impulsions, dans lequel un circuit ul¬ 
térieur d’une mise en cascade pourra 
encore loger, de temps en temps, une 
impulsion complémentaire. Cela per¬ 
mettra de programmer jusqu'à 99 im¬ 
pulsions dans un train de 100, jusqu’à 
999 dans une train de 1 000, etc. 

Avant d’aborder les détails d’une 
telle mise en cascade, il convient de 
signaler que la figure 2 montre, à côté 
de l'entrée horloge, des entrées per¬ 
mettant de mettre le compteur interne 
soit à 9, soit à 0, à des fins de synch¬ 
ronisation. Ces deux commandes se 
distinguent néanmoins du fait que la 
première bloque entièrement la sortie 
des trains d’impulsions, alors que la 
seconde rend le circuit transparent, 
ce qui signifie que les impulsions de 
sortie sont à une inversion de phase 
près, identiques aux impulsions d’hor¬ 
loge. Il en est de même pour l’entrée 
de validation, laquelle arrête le fonc¬ 
tionnement du compteur sans en mo¬ 
difier la position. 

A noter aussi que les trains d’im- 
plusions ainsi que les retenues sont 
disponibles sous une forme complé¬ 
mentaire qui n’en est pas vraiment 
une, puisqu’elle dépend de ce qui se 
passe sur les entrées de mise en cas¬ 
cade et de validation. 

Indépendamment du taux de sélec¬ 
tion qu’on aura programmé, la sortie 
de retenue fournit toujours une fré¬ 
quence égale à 1 / 10 e de la fréquence 
d’horloge (ou 1 /16 e dans le cas du 


CD 4089). Ainsi, le « rate multiplier » 
peut être utilisé, accessoirement, dans 
une chaîne de division directe. 

Pour la fréquence limite d’utilisa¬ 
tion, on trouve, pour le CD 4527 B 
(RCA), une valeur minimale, soit 1,2, 
2,5 et 3,5 MHz pour V DD = 5,10 et 
15 V, ainsi qu’une valeur typique, de 
2,4, 5 et 7 MHz respectivement. RTC 
donne, pour son HEF 4527 B, les va¬ 
leurs typiques respectives de 4, 7 et 
10 MHz. 

Ratés en cascade 


Comme cela a été signalé plus haut, 
le train d’impulsions produit par un 
premier circuit comporte, dans tous 
les cas, une lacune correspondant à 
la position 9. Un second circuit, lequel 
ne prend en compte que ces lacunes 
du fait qu’on le bloque par ailleurs, 
peut y placer de nouvelles impulsions, 
soit 0 à 9 impulsions dans un cycle de 
10 lacunes consécutives. 

Le schéma correspondant est 
donné dans la figure 3. Si le premier 
circuit se trouve programmé sur 6, et 
le second sur 7, on obtient un taux de 
multiplication de (6/10) + (7/100), 
soit 67 impulsions à la sortie pour 100 
impulsions à l’entrée. Dans le cas de 
trois circuits, programmés respective¬ 
ment sur 6, 7 et 8, on a un taux de 
(6/10) + (7/100) + (8/1 000), soit 
678 impulsions de sortie pour un train 
de 1 000 impulsions à l’entrée. En sa-’ 
crifiant quelque peu la rigueur mathé¬ 
matique, on peut dire, plus simple¬ 
ment, qu’on multiplie par 0,67 dans le 
premier cas, et par 0,678 dans le se¬ 
cond. 

Un taux dont le dernier chiffre est 
un 5, tel que 0,85, peut être obenu 
avec une bascule D à la place du 
dernier « rate multiplier ». La figure 4 
montre que cette bascule est utilisée 
par une division par deux des impul¬ 
sions de retenue. Ainsi, elle change le 
programme du circuit, toutes les 10 


impulsions d'horloge, en le faisant 
passer de 8 à 9, ce qui correspond 
bien à un taux moyen de 0,85. 

De la même façon on peut, comme 
le montre la figure 5, obtenir un taux 
moyen de 0,75. D'autres combinai¬ 
sons de ce genre sont évidemment 
possibles, et on peut parfaitement ef¬ 
fectuer un changement de pro¬ 
gramme un cycle sur trois, trois cycles 
sur sept, etc. 

La mise en cascade de la figure 3 
est additive, car chaque circuit suiveur 
ajoute des impulsions dans le train 
que le précédent lui fait parvenir. 

La figure 6 montre qu’une mise en 
cascade multiplicative est également 
possible. Dans ce cas, chaque circuit 
suiveur applique son programme aux 
impulsions qu’il reçoit du précédent. 
Avec deux circuits programmés sur 5 
et sur 6, on obtient ainsi un taux de 
(5/10) x (6/10) = 30/100, soit 30 
impulsions en sortie pour 100 à l’en¬ 
trée. Avec trois circuits, programmés 
sur 5, 6 et 7, le taux sera donc de 
5 x 6 x 7 = 210/1 000. 

En pratique, la version additive de 
la cascade semble plus intéressante 
que la version multiplicative. Ne se¬ 
rait-ce que du fait qu’elle permet une 
multiplication par un nombre premier, 
nombre qu’on peut toujours obtenir 
en additionnant des chiffres, mais 
jamais (faut-il le préciser ?) par une 
multiplication. 


« Il n’y a pas d'impulsion 
après la virgule » 


L’utilisation d’un CD 4527 pour une 
multiplication mathématique peut être 
avantageuse, quand l’un des facteurs 
est, de toute façon, disponible sous 
forme d’un train de n impulsions. 
Exemple : compter des objets ou des 
tours de disque d’un compteur analo- 



Fig. 4 (à gauche). - Multiplication par 0,85, moyennant une bascule D qui effectue un changement périodique de programme. Fig 5 (à droite). - Dans cet 
exemple, le multiplicateur de taux restitue 7 impulsions d'un premier train de 10 et 8 d'un second, alternativement. 
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Fig. 6. - Si. dans ce type de mise en cascade, le premier circuit multiplie par 0,8 et le second par 0,6 (ou inversement), le résultat est une multiplication 
par (0,8 X 0,6) = 0,48. 


gique (compteur de liquides), puis 
multiplier le résultat par un nombre 
exprimant le prix. 

A priori, c'est très simple, il suffit de 
compter le nombre d’impulsions qui 
sortent d’un multiplicateur de taux 
qu'on aura programmé sur un nombre 
représentant le prix, à une puissance 
de 10 près. Mais compter 561 objets 
par 561 impulsions pour multiplier par 
0,346, ce n’est possible que si on se 
contente d’un résultat assez grossier. 
En effet, les impulsions sont des en¬ 
tiers, on peut en compter 194, par 
exemple, mais pas 194,106. De plus, 
le graphique de la figure 1 montre 
que l’espacement des impulsions est 
parfois bien irrégulier (pour le 6, no¬ 
tamment, on multiplie, en fait, par 1 
tant qu’on n’a pas dépassé la troi¬ 
sième impulsion d'un train). 

Pour que la multiplication décrite 
soit exacte, il faut, si n est le nombre 
d’étages d’un multiplicateur de taux, y 
entrer 10 n impulsions pour chaque 
objet compté ou pour chaque tour de 
compteur de liquide. Dans le cas de 
l’exemple précité, cela donnerait : 

561 x 1 000 x 0,346 = 194 106. 

Un tel procédé serait parfaitement 
applicable à une pompe à essence, 
par exemple. Avec, d’ailleurs la possi¬ 
bilité de remplacer les brusques aug¬ 
mentations de prix par la programma¬ 
tion d’une « pente inflationniste ». 
Pour cela, le taux de multiplication du 
calculateur de prix se trouve com¬ 


mandé par un compteur qu’on incré- 
mente une fois par heure, par exem¬ 
ple, pour programmer une pente 
inflationniste de 0,001 centime/ 
heure. 

D’autres opérations mathématiques 
sont possibles, du moins en théorie. A 
titre d'exemple, la figure 7 montre 
qu’on peut obtenir une division (par le 
nombre programmé) en comptant le 
nombre d'impulsions nécessaire pour 
obtenir un produit donné. Les valeurs 
indiquées correspondent à 
361 000 : 0,687 = 416 378 - à quel¬ 
ques unités près, pour les raisons 
mentionnées plus haut. 

Un convertisseur _ 

digital/analogique _ 

qui accepte le régime BCD 

Pour convertir un nombre BCD, 
codé sur 4 bits, en une grandeur ana¬ 


logique, il suffit d’appliquer ce nombre 
sur les entrées de programmation 
d’un multiplicateur de taux dont on 
applique la sortie à un filtre RC dont la 
constante de temps est très grande 
devant la période de fréquence d’hor¬ 
loge. 

Comme le rapport cyclique du si¬ 
gnal horloge se conserve lors du trai¬ 
tement, on peut jouer sur ce rapport 
pour obtenir une valeur de référence 
différente (mais non indépendante) de 
la tension d’alimentation. En alimen¬ 
tant sous 9 V, par exemple, on peut 
ainsi s’arranger de façon à obtenir 5 V 
après le filtre de sortie, quand aucune 
impulsion n’est éliminée. Ainsi, on ob¬ 
tiendra 4,5 V pour un taux de 0,9, 
puis 4 V pour un taux de 0,8, etc. 

Bien entendu, une conversion de 
deux digits BCD en une grandeur ana¬ 
logique à 100 niveaux est possible 
avec une cascade additive composée 
de deux multiplicateurs de taux, de 



Fig. 7. - Diviser avec des multiplicateurs de taux, c'est beaucoup moins élégant qu’avec un micro 
processeur, mais le programme est beaucoup plus vite lait. 
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Fig. 8. - Utiliser un multiplicateur de taux pour une conversion A/D. cela peut être avantageux 
quand cette conversion peut être grossière et quand elle doit obéir au code BCD. 


même qu’on peut obtenir 1 000 ni¬ 
veaux avec trois circuits, avec cepen¬ 
dant, une précision et surtout une ra¬ 
pidité moindres que celles d’un vrai 
convertisseur. Mais quand on peut se 
contenter, en la matière, de perfor¬ 
mances moyennes, l’utilisation d’un 
CD 4527 peut être rationnelle pour 
une conversion BCD-analogique, ou 
celle d’un CD 4089 pour une conver¬ 
sion binaire-analogique. 

Moyennant quelques complications 
l’opération inverse est également pos¬ 
sible. La figure 8 montre qu’on com¬ 
pare, pour cela, la grandeur analogi¬ 
que d’entrée, à la tension issue d’un 
convertisseur digital-analogique, réali¬ 
sée avec un multiplicateur de taux, 
lequel se trouve commandé par un 
compteur-décompteur. Suivant le 
signe de la différence entre les deux 
tensions continues, le compteur va se 
diriger dans le sens de l’équilibre. Si 
on lui laisse le temps, il finira donc sur 
une position qui correspond à une ex¬ 
pression digitale de la grandeur logi¬ 
que d’entrée. Ici encore, on peut éta¬ 
lonner en jouant sur le rapport 
cyclique du signal d’horloge. 

Application _ 

à la synthèse de fréquence 


Partant d’un oscillateur à quartz de 
4 MHz, et d'un multiplicateur de taux 
programmé sur 0,9, on obtient un si¬ 
gnal de sortie dont tout fréquencemè¬ 
tre honnête dira que sa fréquence est 


de 3 600 kHz. Pourtant, ce n’est 
qu’une apparence. Cependant, si on 
procède à une division complémen¬ 
taire par 400, on peut espérer que les 
irrégularités s’estompent à un point tel 
qu’on obtient du 9 kHz pratiquement 
pur. 

Mais si on veut utiliser cela pour 
une application audio ou radio, telle 
qu'une synthèse, par canaux de 
9 kHz, de l’oscillation locale d’un ré¬ 
cepteur, on récolte un léger sifflement 
de 1 kHz, à moins de précautions de 
filtrage assez onéreuses. 

En effet, la figure 9 montre, sans 
recourir au théorème de Fourier, que 
la multiplication par 0,9 du CD 4527 
n’est rien d'autre que l’addition d’une 
rectangulaire de fréquence f, avec un 
train d’impulsions de fréquence 0,1 f. 
Dans le cas de l’exemple, on dispose, 
donc, à la sortie du multiplicateur de 
taux, non seulement des 3 600 kHz 
indiqués par le fréquencemètre, mais 
aussi d’un peu de 4 000 kHz, et d’un 
peu de 40 kHz. Après division par 
400, il reste ainsi des traces de 10 et 
de 1 kHz, et c’est évidemment la fré¬ 
quence la plus basse qui traverse le 
plus facilement le passe-bas de la 
boucle de phase, pour provoquer une 
modulation de phase à la sortie. Un 
filtrage est certainement possible, 
mais il sera généralement plus simple 
de choisir une fréquence de quartz qui 
permet une division directe. 

La figure 10 montre qu'une cas¬ 
cade de deux CD 4527 fournit, en fait, 
5 fréquences différentes. Les deux 


sorties (0,) du second étage ne déli¬ 
vrent pas des fréquences identiques, 
car elles ne sont pas exactement 
complémentaires, comme on avait pu 
le voir dans la figure 2. Les fréquen¬ 
ces obtenues par les sorties TC sont 
issues d’une division directe, alors que 
les trois autres relèvent de l’artifice et 
présentent ainsi un spectre irrégulier. 

Bande étroite 
et signaux horaires 


Les raies parasites d’une synthèse 
artificielle de fréquence ne sont guère 
gênantes quand il s'agit d’une appli¬ 
cation à bande très étroite. Pour un 
récepteur de signaux horaires, par 
exemple, on n’a besoin que d’une 
bande passante d'une dizaine ou 
d'une vingtaine de Hz. 

Pour recevoir l’émetteur de signaux 
horaires DCF (77,5 kHz), en démodu¬ 
lation synchrone directe, on peut ainsi 
partir d’un quartz de 4 MHz dont on 
multiplie, à l’aide de deux CD 4527, la 
fréquence par 0,62, ce qui donne 
2,48 MHz. Puis, on divise par 32, pour 
obtenir 77,5 kHz. 

France Inter émet aussi des signaux 
horaires, en permanence, et ces si¬ 
gnaux ne perturbent pas l'audition ra¬ 
diophonique du fait qu’ils sont en mo¬ 
dulation de phase. Mais ils ont 
l'inconvénient d’être provisoires. Cela 
s’explique par le fait suivant : France 
Inter a été, grâce à A. Gabry, du 
CNET, le premier à assurer un service 
régulier de données digitales. Il a été 
suivi par d’autres, le dernier en date 
semble être un est-allemand, sur 
179 kHz, et qui travaille avec un flux 
de données plusieurs dizaines de fois 
plus grand que celui de France Inter. Il 
est donc facile à comprendre que 
France Inter utilise très mal ses possi¬ 
bilités digitales avec un flux de 1 bit 
par seconde, et qu’une modification 
est probable. 

Cela signifie que les récepteurs 
France-Inter-PM que nous avions dé¬ 
crits dans le n° 22 d 'Electronique Ap¬ 
plications, pourraient avoir une utilisa- 


... y LJ 

“jin _ruuuui 

Fig. 9. - Pour multiplier par 0,9, le multiplicateur de taux effectue, en fait, une soustraction : 10-1. 
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tion étendue à autre chose que des 
signaux horaires. 

L’un de ces récepteurs avait été 
conçu pour deux fréquences de ré¬ 
ception, 163,84 kHz, la fréquence ac¬ 
tuelle de France Inter, et 162 kHz, fré¬ 
quence que cet émetteur devra 
occuper dès février 1986. Pour éviter 
toute commutation, ce récepteur utili¬ 
sait un oscillateur local de 162,92 kHz 
et une fréquence intermédiaire de 
920 Hz, de façon que l’une des fré¬ 
quences de réception soit l’image de 
l’autre. 

Pour que les fréquences d’oscilla¬ 
tion et intermédiaire puissent être ob¬ 
tenues par division directe, il fallait, 
avec les valeurs citées, un quartz de 
7494,32 kHz, non seulement introuva¬ 
ble dans le commerce, mais aussi très 
peu commode pour une utilisation 
« fréquence étalon ». En effet, France 
Inter est un excellent étalon de fré¬ 
quence, car sa porteuse est obenue 
par une horloge atomique. Cepen¬ 
dant, c'est plutôt d’une fréquence de 
valeur ronde dont on voudrait dispo¬ 
ser en pareil cas. 

La chose est parfaitement possible 
avec le principe évoqué dans la fi¬ 
gure 11 et qui fait appel à deux multi¬ 
plicateurs de taux, de quatre et de 
deux étages, respectivement. Cela 
mène à un nombre de boîtiers qui 
dépasse légèrement celui de la solu- 


1 MHz 



Fig. 10. - Avec une cascade de deux circuits, on obtient cinq nouvelles fréquences dont trois sont 
suffisamment « synthétiques » pour nécessiter souvent un filtrage complémentaire. 



Fig. 11.- Pour obtenir deux fréquences assez particulières (récepteur signaux horaires France 
Inter) â partir d'un quartz standard, il n'y a qu'à... « ratemultiplier •. 


tion originale, laquelle avait aussi 
l’avantage d'une plus grande pureté 
spectrale. 

Bien que ce dernier point ne soit 
guère important, pour l’application 
envisagée, le multiplicateur de taux a 
pu vous paraître, dans ce qui pré¬ 
cède, un peu comme le synthétiseur 
de fréquence du pauvre. Tout comme 


vous avez peut-être tendance à le 
qualifier de multiplicateur du pauvre, 
ou de convertisseur D/A du pauvre. 

Mais c’est cela, justement, son 
avantage ! Car hélas, tout le monde 
n’est pas riche. 

H. Schreiber 


Annexe : « anatomie » du HEF 4527B (RTC) 


Le circuit intégré HEF 4527B est un multiplicateur (taux BCD) avec deux 
sorties bufférisées (O, et Ô7), deux sorties de retenue bufférisées (TC et Tü), 
quatre entrés de sélection de taux BCD (S A , S B , S c , S D ), une entrée d’horloge 
commune (CP), une entrée de prépositionnement (PL), une entrée asynchrone 
de remise à zéro prioritaire (CL), une entrée de « strobe » (STR), une entrée de 
mise en cascade (CAS) et une entrée de validation de comptage, active à l’état 
BAS (CË). 

Le multiplicateur (taux BCD) fournit en sortie un nombre d’impulsions basé 
sur le nombre BCD programmé en entrée. En supposant que le nombre BCD 
soit 6, on obtient six impulsions de sortie pour dix impulsions d’horloge en 
entrée. La sortie est active sur le front descendant de l’horloge. 

Lorsque CË, STR, CAS, CL et PL sont à l’état BAS, les impulsions program¬ 
mées sont présentes aux sorties O, et Oi, celles des retenues aux sorties TC et TC. 

Un niveau HAUT sur CL remet le compteur à zéro quel que soit l’état de 
toutes les autres entrées, et un train de_dix impulsions est disponible en O, et 
O, si SD est à l’état HAUT. Lorsque CE est à l’état HAUT, le compteur est 
invalidé, l'état des sorties (Ch, Ch) dépend du contenu du compteur. 

Un niveau HAUT sur PL met le compteur à l'état « 9 » et TC passe à l’état HAUT. 

Un niveau HAUT sur STR inhibe les sorties Ch et Ch. Un niveau HAUT sur 
CAS force la sortie O, à l'état HAUT, tandis que l’état de Ch dépend des 
entrées S A et S D . 



Synoptique 
du HEF 4527B 
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Brochage 


L'action du trigger de Schmitt de l’entrée d'horloge confère au circuit une 
tolérance exceptionnelle pour des temps de montée et de descente plus lents. 
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NOUVELLE SERIE 51 
ÉTANCHE IP 65 ^ 


Contacts mécaniques 
Low level 
effet Hall ^ 


DOM ou 
micro KABA 


2 lampes 


TOUCHE UNI ou BICOLORE 



62 bis av. Gabriel Péri 
93407 ST-OUEN CEDEX 

Tél. 257.11.33 + Télex 290 240 



Nous conférons 
à vos instruments 
leur juste précision 


Si votre système de détection des données de 
mesure manque de précision, personne ne pourra 
bénéficier de l’étonnante précision de vos instru¬ 
ments. 

Il importe par conséquent de collaborer dès le départ 
avec des spécialistes expérimentés qui, comme nous, 
sont exclusivement spécialisés dans l’étude et la 
fabrication de graduations de précision. Cela veut dire 
que nous ne proposons pas des solutions standard, 
mais des solutions spécifiques de vos problèmes 
particuliers. Autrement dit, des graduations de préci¬ 
sion sur mesure qui séduisent par leur précision et 
par leur qualité comme, par exemple, nos: 

• disques codés et disques incrémentaux 

• règles incrémentales avec une longueur de gradua¬ 
tion jusqu’à 3200 mm 

• réticules à dépôt de chrome et réticules pour vision 
nocturne. 

Pour donner à vos instruments leur juste précision, 
contactez dès maintenant un spécialiste Mettler 
Optic. 

Mettler Optic AG 
8606 Greifensee (Suisse) 

Tél. (01) 941 22 41, télex 54592 

6446.74 B 7/L£-/tL£JL _ 
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Modèles standard actuels : 


25 A 


40 A 


75 A 


Série D 
commande 
4-32 V DC 


D4825 


D4840 


D4875 


Série A 
commande 
90-280V AC 


A4825 


A4840 


A4875 


NOUVEAUX 
VECTEUR 
DANS LA 
DISTRIBUTION 


Tension de fonctionnement 480 V RMS 

Isolement 3750 V RM s 
Commutation au zéro de tension 
Entrée : 4 à 32 V continu 


Iinternational rectifier 


1200 V pointe - 90 


nouveau relais statique 


CELDIS 


4 à 8, allée de la Vierge - Silic 561 
94653 Rungis Cedex 


crinis-Dinni Téi - : (i) s 60 - 58 00 - Té|ex : 200485 

ULLUIU UIHHI Nancy _ Té| . (8) 341 2 6 01 Lyon - Tél. : (7) 876.32.38 


WVISON STC COMPOSANTS SA 


SERVICE-LECTEURS N° 4 1 



PHILIP* 


m ultinieter 


pM 25TB X 


Celui-ci est plus performant 

qu’il ne 
’l paraiît!» 



Mesure 


PHILIPS 


Le PM 2518 X Philips... 
un multimètre portable 
pour professionnels 

Performant... c’est certain si nous 
parlons qualité et caractéristiques ! 
Quelle que soit la mesure que vous avez 
à faire, le PM 2518 X vous donne tout 
ce que vous recherchez dans un 
multimètre. 

Vous disposez du changement de 
gamme automatique pour mesurer plus 
facilement, et d’un affichage à fond 
lumineux si l’éclairement n’est pas tout 
à fait ce qu’il doit être (PM 2518 X/l 1). 
Vous l’utiliserez aussi pour faire des 
mesures relatives... pour mesurer la 
température... ou même pour lire une 
amplification directe en dB. 


PM 2518 X :1750 F 
PM 2518 X/l 1: 2200 F 

Prix HT. au 1 er janvier 1985 


Philips Science et industrie 

Division de la S A. PHILIPS INDUSTRIELLE ET COMMERCIALE, 105, 
de Pans. B P 62, 93002 BOBIGNY CEDEX - (1) 830.11.11 ■ 210 290 lndu| 
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Où Heinrich Hertz profite des acquis d’Allessandro Volta 



Les convertisseurs 
tension-fréquence 
et leurs applications 

Lorsque le temps de conversion n'est pas un critère fondamental, les convertis¬ 
seurs tension-fréquence s'avèrent nettement compétitifs par rapport aux techniques de 
conversions conventionnelles, notamment les convertisseurs par approximations succes¬ 
sives ou à double rampe. 

Cet état de fait s'explique par les excellentes performances inhérentes aux conver¬ 
tisseurs V-F actuels, particulièrement en ce qui concerne la résolution et la non-linéarité. 
De plus, leur mode de sortie série en fait le dispositif idéal pour la transmission de 
données analogiques. 


Principe de fonctionnement 


Un convertisseur tension-fréquence 
ou courant-fréquence est un dispositif 
qui convertit une tension ou un cou¬ 
rant analogique d’entrée en un train 
d’impulsions de durée et d’amplitude 
constantes dont la cadence est direc¬ 
tement proportionnelle à l’amplitude 
de la tension ou du courant d’entrée. 

Pour une tension d’entrée arbitraire 
Vi comprise entre 0 et + V max et une 
fréquence maximale f max correspon¬ 
dant à la valeur de fond d’échelle, la 
fréquence du train d’impulsions à la 
sortie d’exprime par : 

f = f • 

1 1 max w 

v max 

dans laquelle V max est généralement 
égal à + 10 V et f max = 10 ou 100 kHz. 


cription des techniques de base les 
plus représentatives. 

Le schéma de principe d'un 
convertisseur tension-fréquence des 
plus usuels est représenté à la fi¬ 
gure 1. Il se compose essentiellement 
d’un intégrateur (Al), d’une source de 
courant commutable (I), d’un compa¬ 
rateur (A2) et d’un monostable de 
précision (MN). 


Pour étudier le fonctionnement de 
ce circuit, on suppose que la sortie du 
monostable est à l’état « 0 », de sorte 
que le commutateur analogique S ai¬ 
guille la source de courant I vers la 
sortie de l’intégrateur Al. 

Pendant la période d’intégration, la 
tension d'entrée positive développe un 

courant l| =~s~. 


Ci 



Fig. 1 


Il existe de très nombreuses métho¬ 
des pour réaliser une conversion V-F, 
aussi nous nous limiterons à la des- 
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Sortie de l'intégrateur A, 


b) Signal de sortie 


Fig. 2 


c. i, 



Fig. 3. 




Fig. 5. 


qui charge la capacité d’intégration Ci, 
de sorte qu’une rampe négative appa¬ 
raît à la sortie de Al (fig. 2). 

Lorsque la rampe atteint la valeur 
de seuil du comparateur A2, celui-ci 
bascule et déclenche le monostable, 
dont la durée de basculement t 2 est 
fixée par la capacité C T . 

v Lorsque la sortie du monostable 
égale « 1 », le commutateur S aiguille 
la source de courant vers le nœud de 
sommation X. Le condensateur Q se 
décharge pendant la période t 2 avec 
une pente égale à : 

do- I.) 

Ci 

A la fin de la période t 2 , la source 
de courant est de nouveau commutée 
et Q est une fois de plus rechargé 
par li. 

Durant ces deux périodes, le cou¬ 
rant de sortie de l’amplificateur est 
identique, comme le montrent les cir¬ 
cuits équivalents de la figure 3. 

Si ^ est constant, la quantité d’éle- 
cricité 

li • t. 

Ci 

acquise durant la charge est égale à 
celle restituée durant la décharge : 

' (lo-li) , t 

cT~ t2 

Par conséquent, on peut écrire : 

•i * 11 = (lo — li) *2 
d’où : t, = t 2 (-y - 1 ) 

La fréquence de sortie qui est égale 
à l’inverse de t, + t 2 peut donc s’ex¬ 
primer par : 

f = 1 = A.l 

*1 + *2 b l 2 

V 

dans laquelle : lj = 

Mi 

Le rapport cyclique du convertis¬ 
seur V-F est déterminé par la relation 
entre la durée de l’impulsion t 2 issue 
du monostable et la période t, + t 2 . 


i L i 

or ï-—=-r L --r- 

11 + t2 l 0 *2 

par conséquent : 5 = y- 

Un rapport cyclique inférieur à 
50 % est recommandé, afin d’obtenir 
une meilleure linéarité. 
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Les valeurs usuelles sont 0,5 mA 
max pour l|, ce qui équivaut à 10 V 
dans 20 k$2 et 100 pour t 2 avec 

fmax = 10 kHZ. 

Dans ce type de circuit, la valeur de 
la capacité d’intégration n’influe pas 
sur la fréquence de sortie. De ce fait, 
une grande marge de tolérance peut 
être admise pour la valeur de Cj. Ce¬ 
pendant, ce condensateur nécessite 
un bon coefficient d’absorption dié¬ 
lectrique et doit être du type polycar- 
bonate, polystyrène ou téflon. 

Par contre, la période t 2 du monos¬ 
table est critique et C T sera choisi 
avec une tolérance étroite, ainsi qu’un 
faible coefficient de température, afin 
de minimiser les erreurs de gain et de 
dérive. Un condensateur au niveau de 
tolérance < à ± 1 % convient parfai¬ 
tement. 

Une autre méthode consiste à utili¬ 
ser un convertisseur V-F de type 
synchrone, dont les performances ne 
sont pas tributaires des critères de 
stabilité inhérents au montage précé¬ 
dent. 

Le schéma ne se différencie que 
par l'adjonction d’une logique insérée 
entre le comparateur et le monostable 
(fig- 4). 

Le fonctionnement de ce circuit 
peut se résumer comme suit : la ten¬ 
sion d’entrée V* génère dans la résis¬ 
tance Ri un courant lj qui charge la 
capacité d’intégration Cj. L’intégrateur 
Al génère ainsi une rampe négative 
qui, lorsqu’elle atteint la valeur de 
seuil du comparateur, fait basculer ce 
dernier. 

De ce fait, la transition négative de 
l’horloge externe rend active la logi¬ 
que de contrôle, de sorte que la tran¬ 
sition positive permet à la fois d'acti¬ 
ver le circuit de sortie et de basculer 
la source de commande en sens in¬ 
verse, ce qui a pour effet d'inverser le 
sens de la rampe. 

En effet, étant donné que le courant 
d’entrée I, de fond d'échelle est de 
0,5 mA et que la source de courant 
égale 1 mA, la résultante des courants 
au point X est toujours telle que le 
sens de la rampe s’inverse. 

La transition positive suivante de 
l'horloge met fin à la période de re¬ 
mise à zéro et fait basculer la sortie 
dans son état initial. 

Comme on peut le remarquer sur le 
diagramme de la figure 5, la durée de 
la remise à zéro, de même que la 



durée de l’impulsion de sortie, égalent 
la période du signal horloge. 

Dans ce mode de fonctionnement, 
lorsque l { = l max , le courant de charge 
de la capacité d’intégration l { est égal 
au courant de décharge l 0 - I* mais en 
sens opposé ; il en résulte que la 
rampe positive et la rampe négative 
sont toutes deux égales à une période 
de l’horloge, de sorte que la fré¬ 
quence maximale du signal de sortie 
sera égale à la moitié de la fréquence 
horloge f CK - 

De ce fait, si l’on postule un signal 
d’entrée de 0 à + 10 V, la fonction de 
transfert de ce type de convertisseur 
peut être exprimée par : 

fo= ^’fck 

Pe* 

Dans cette configuration, étant 
donné que la durée de remise à zéro 
de l’intégrateur est fixée par l’horloge 
externe, la précision de la conversion 
n'est plus affectée par les variations 
de la capacité C T inhérentes au mon¬ 
tage de la figure 1. 

De plus, étant donné que l’impul¬ 
sion de sortie n'apparaît que sur les 
transitions positives de l’horloge, il est 
clair que la fréquence du signal de 
sortie ne peut qu’être un sous-multiple 
de la fréquence horloge. 

La tension d’entrée V, est donc liée 
au rapport existant entre le nombre 
d’impulsions à la sortie (N) et le nom¬ 


bre d'impulsions d’horloge (M) pour 
une même unité de temps. 

Ainsi, Vi peut s’exprimer par la rela¬ 
tion : 

■ 20 ■ lr 

La conversion de la valeur analogi¬ 
que en valeur numérique consiste à 
compter le nombre d’impulsions à la 
sortie pendant une certaine unité de 
temps.^ 

Une solution simple consiste à fixer 
la période de comptage par un multi¬ 
ple de la fréquence horloge, cette pé¬ 
riode déterminant la résolution du sys¬ 
tème. 

Par exemple, si l’on désire une ré¬ 
solution de 1/1000, la période de 
comptage comprendra 2 000 impul¬ 
sions d’horloge nonobstant que la pé¬ 
riode minimale est égale à 1 / 2 f ck . 

Etant donné que ce système n’est 
pas affecté par les variations de para¬ 
mètres de composants extérieurs, ces 
performances sont donc essentielle¬ 
ment tributaires des composants in¬ 
ternes. 

De plus, la stabilité de l'horloge ex¬ 
terne n’est pas critique ; en effet, de 
petites variations de f ck n'affectent 
pas le rapport N/M. De ce fait, un 
simple oscillateur R-C peut être utilisé 
pour piloter un tel convertisseur. 

Une horloge stable n’est cependant 
pas dénuée d’intérêt dans ce système, 
la période de comptage correspon¬ 
dant à la période d'intégration du si¬ 
gnal d’entrée ; si ce dernier est enta¬ 
ché de bruit, il est recommandé de 
choisir une période d’intégration égale 
au multiple de la période du signal à 
éliminer. 

Comme le montre le graphique de 
la figure 6, l’atténuation d’une fré¬ 
quence donnée est maximale lorsque 
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+ V s = + 4.5 à + 20 V 



Fig. 8. 
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d'instrumentation 



Fig. 9. 


Conv. 

V-F 





Vers circuit 
de comptage 


T ransmetteur 


Fig. 10. 


le temps de conversion est égal à la 
période du signal ou un multiple de 
celle-ci. 

Par exemple, pour un signal d’en¬ 
trée perturbé par le 50 Hz du réseau, il 
est souhaitable de choisir un temps 
de conversion de n • 1 /50 e s. 


Conversion 

fréquence-tension 


En modifiant légèrement le schéma 
de la figure 1 , il est possible de réali¬ 
ser une conversion fréquence-tension 
(F-V) comme le montre la figure 7. 

Le principe de fonctionnement pré¬ 
cédemment décrit pour la conversion 
V-F reste valable. 

Toutefois, dans cette configuration, 
pour une fréquence d’entrée cons¬ 
tante, il subsiste à la sortie de l’inté¬ 
grateur A1 une légère ondulation rési¬ 
duelle, de même fréquence que le 
signal d’entrée, qui ne peut être élimi¬ 
née totalement étant donné qu’elle est 
inhérente au principe même de la 
conversion. 

Afin de pallier ce défaut, il peut être 
fait usage d’une filtre passe-bas asso¬ 
cié à l’intégrateur de sortie (fig. 8). 

S’il est fait usage d’un convertis¬ 
seur F-V à horloge externe, la valeur 
moyenne du signal de sortie est fixée 
par C| et le signal de sortie peut être 
exprimé par la relation : 

V 0 = 20 • A. 

T ck 


Performances _ 

des convertisseurs V-F 


a) Plage de fréquences 

Les convertisseurs les plus usuels 
ont une plage de fréquences variant 
de 0 à 10 kHz, 0 - 100 kHz et 0 - 
1 MHz pour une tension d’entrée 
comprise entre 0 et + 10 V. 

Au-delà de cette limite fixée par le 
constructeur, le bon fonctionnement 
du système n’est plus assuré ; toute¬ 
fois, il faut souligner que pour les 
convertisseurs à horloge externe, 

f — 

■max ~ 2 

pour Vi 3* V max 


b) Non-linéarité 

La non-linéarité est définie comme 
étant la déviation maximale de la 
fonction de transfert par rapport à 
une droite théorique tracée entre 0 et 

fmax- 

Elle s’exprime en % de f max et est 
de l’ordre de 0,005 % pour un 
convertisseur V-F de 0 - 10 kHz et 
0,05 % pour un convertisseur 0 
- 100 kHz. 

c) Décalage (offset) 

Les tensions et courants d’entrée 
de l’intégrateur introduisent un déca¬ 
lage en sortie. 

Cet effet peut être minimisé par 
l’adjonction d’un réglage d’offset ex¬ 
térieur, permettant d’obtenir une fré¬ 
quence nulle en sortie, lorsque le si¬ 
gnal d’entrée vaut 0. 

d) Calibration 

L’erreur de calibration est définie 


comme étant l’écart entre la fonction 
de transfert réelle par rapport à la 
droite théorique tracée entre 0 et f max . 

Cette erreur, généralement com¬ 
prise entre 1 à 10 % de pleine 
d’échelle, peut être compensée par 
ajustement d’un composant extérieur. 

e) Température 

De même que pour les autres cir¬ 
cuits intégrés, il existe trois plages de 
température pour les convertisseurs 
V-F suivant leur domaine d’applica¬ 
tion : 

• Grand public : 0 à + 70 °C 

• Industriel : - 25 à + 85 °C 

• Militaire : - 55 à + 55 °C 

Dans la plupart des modèles, la 
stabilité de calibration est inférieure à 
100 pp.m/°C et la stabilité de l’offset 
inférieure à 100 nV/° C. 
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Limitations des 
convertisseurs V-F 

Si les convertisseurs V-F ont de 
multiples avantages, il faut toutefois 
tenir compte de certaines restrictions 
inhérentes à leur principe, particulière¬ 
ment lorsqu'ils sont utilisés pour la 
transmission de données : 

a) La vitesse de conversion est 
lente pour les signaux de faible ampli¬ 
tude, en fait elle est déterminée par la 
f max de pleine échelle et l’amplitude du 
signal à mesurer. 

t _ V )e . Rés 
1 conv. \/ f 

v i 1 max 

Ainsi, pour un convertisseur V-F de 
10 kHz à fond d’échelle, utilisé pour 
mesurer une tension d’entrée de 0 à 
+ 2,5 V avec une résolution de 
1 /1000, le temps de conversion est : 

‘ 7773 = 0,4 seconde 
z, b 1U 


veau se trouve éloigné de l’unité cen¬ 
trale réalisant le traitement de don¬ 
nées, les problèmes d’immunité au 
bruit ainsi que la réjection du mode 
commun se présentent dans toute leur 
acuité. 

Une solution élégante consiste à 
utiliser un convertisseur V-F à proxi¬ 
mité du capteur et transférer le train 
d’impulsions sous forme série dans un 
compteur dont le contenu sera pris en 
charqe par l'unité de traitement 
(fig- 9). 

Si la distance entre le capteur et le 
centre de traitement est relativement 
grande, il est préférable d’utiliser une 
transmission en mode différentiel sur 
paire torsadée comme représenté à la 
figure 10. 

Lorsque l’isolation galvanique est 
un critère prépondérant (milieux in¬ 
dustriels, parasites, mode commun 
élevé, etc.), il peut être fait usage d'un 


coupleur opto-électronique pour réali¬ 
ser l’interface avec l’unité centrale, fi¬ 
gure 11. 

Conversion analogique/ 
numérique avec CV-F 

Le schéma de principe d'une 
conversion A-N faisant usage d’un 
convertisseur V-F, synchrone, est re¬ 
présenté à la figure 12. Ce système 
comporte une horloge, un diviseur par 
M, le convertisseur V-F proprement 
dit. un compteur N et une logique de 
commande. 

Sous cette forme, la valeur numéri¬ 
que affichée par le compteur est dé¬ 
terminée par la relation : 

f -f . JL 

'max - 'ck M 

Si M est constitué par un diviseur 
par 4000, N devra disposer d’une ré¬ 
solution de 2000 points. 


Pour augmenter la vitesse de 
conversion dans l’exemple précité, 
deux solutions sont envisageables : 

- utiliser un convertisseur V-F plus ra¬ 
pide, par exemple un 100 kHz, per¬ 
mettant de diminuer le temps de 
conversion par un facteur 10 ; 

- se connecter à l’entrée courant du 
convertisseur au moyen d’une résis¬ 
tance appropriée afin de convertir V, 
(2,5 V en l’occurrence) en lj max 
(0,5 mA dans notre cas), ce qui réduit 
le temps de conversion par un facteur 
de 4. 

b) Ils nécessitent un compteur 

associé à une base de temps pour 
l'interprétation de la sortie sous forme 
numérique, la capacité de ce comp¬ 
teur étant une fonction directe de la 
résolution souhaitée. 

Dans notre exemple, le compteur 
sera donc constitué de trois décades. 


V, V, 



Fig. 11. 



Applications 

des convertisseurs V-F 


Le domaine d’utilisation des 
convertisseurs V-F est extrêmement 
large et diversifié. Toutefois, l’un de 
ses principaux attraits réside dans sa 
facilité de conversion analogique-nu- 
mérique sous forme de transmission 
série. 

Ainsi, lorsqu'un capteur à bas ni- 


Fig. 12. 


I —t >—i i-1 

li II 

I Opto J—-j— —-—I Horloge 
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Fig. 13. 
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Transmission 
de données analogiques 
avec isolation galvanique 

Etant donné que ce type de 
convertisseur peut être utilisé dans les 
deux configurations V-F et F-V, cette 
particularité peut être utilisée pour 
réaliser l'isolation galvanique d'un si¬ 
gnal analogique, tout en maintenant 
une précision de conversion élevée. 

Cette technique est particulière¬ 
ment intéressante non seulement pour 
assurer la sécurité lorsque le signal à 
mesurer se trouve dans un environne¬ 
ment à haute tension, mais également 
afin d’améliorer la réjection de bruit 
dans un milieu hautement perturbé. 

Le schéma de principe d’un tel sys¬ 
tème est représenté à la figure 13. 
Lorsqu’il est fait usage de convertis¬ 
seur synchrone à horloge externe, 
cette dernière pilote à la fois le 
convertisseur V-F par l'intermédiaire 
d’un opto-coupleur et le convertisseur 
F-V, ce afin de minimiser les erreurs 
de conversion. 

La liaison entre le convertisseur V-F 
et le F-V s'effectue elle aussi à partir 
d’un opto-coupleur rapide. 

La tension résiduelle de conversion 
issue du convertisseur F-V est large¬ 
ment atténuée par un filtre passe-bas 
adéquat. 


Acquisition de données 
par microprocesseurs 

Un microprocesseur peut être uti¬ 
lisé pour le traitement de données 
émanant de capteurs multiples, 
comme représenté à la figure 14. 

Dans ce système, les signaux émis 
par les différents convertisseurs V-F 
sont transmis par l’intermédiaire d’un 
interface (récepteur différentiel, opto- 
coupleur, fibre optique, etc.) aux en¬ 
trées d’un démultiplexeur qui sélec¬ 
tionne le point à convertir à partir du 
bus d’adresse périphérique, soit un 
maximum de 256 entrées pour un 
octet. 

Le fonctionnement est le suivant. 
Le processeur transmet au périphéri¬ 
que de conversion l’adresse du point 
à convertir, cette adresse est décodée 
et mémorisée autorisant ainsi le trans¬ 
fert des impulsions issues du point sé¬ 
lectionné vers le compteur ; lorsque le 
compteur est rempli, la logique envoie 
vers l’unité centrale une requête qui, si 
elle est acceptée, génère un ordre de 
lecture ayant pour effet de transférer 
le contenu du compteur soit vers 
l'unité centrale, soit vers la mémoire, 
suivant le traitement envisagé. Si on 
se limite à une résolution de 1/256, la 
vitesse de scrutation maximale peut 
être de 2,5 ms pour un convertisseur 
V-F 10 kHz et 250 us pour un 
100 kHz. 


Adresses 



Fig. 14 



Fig. 15. 


Modulateur FSK 

Un modulateur FSK (Frequency 
Shift Keying) peut être réalisé aisé¬ 
ment à partir du schéma de la fi¬ 
gure 15. 

Dans ce circuit, la fréquence de 
sortie est commutée par le commuta¬ 
teur analogique S, piloté par le signal 
du modulateur. 

Ainsi, pour un signal « 1 » à l'entrée, 
S est fermé, la résistance R’j est court- 
circuitée et la fréquence de sortie 
égale f s ; tandis que pour un état « 0 » 
à l'entrée, la fréquence de sortie égale 
fj. Le diviseur par 2 a pour fonction de 
délivrer un signal carré à la sortie. La 
fréquence utile est donc égale à la 
moitié de la fréquence du convertis¬ 
seur V-F. Si un signal sinusoïdal est 
souhaité, il suffit d’adjoindre un filtre 
passe-bas d’ordre approprié. 


Mesure du rapport 
entre deux tensions 

Une des principales difficultés dans 
le traitement des signaux analogiques 
consiste en la mesure du rapport 
entre deux tensions. 

Cette difficulté peut être contour¬ 
née en utilisant deux convertisseurs V- 
F comme représenté à la figure 16. 

Dans cette configuration, le signal 
VI est converti en un train d’impul¬ 
sions qui est emmagasiné dans le 
compteur, tandis que le signal V2 est 
utilisé après traitement numérique, 
comme base de temps du système. 

La grandeur numérique à la sortie 
est exprimée par la relation : 


dans laquelle N représente le rapport 
de division du diviseur associé à V2. 

Si l’on utilise des convertisseurs V-F 
de 0 - 10 kHz et un diviseur par 500, 
la valeur numérique peut avoir un rap¬ 
port dynamique de 1 à 1000. 


Intégrateur à long terme 

Un convertisseur V-F peut, lorsqu’il 
est associé à un compteur, constituer 
un intégrateur à long terme de haute 
précision. 
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Pour réaliser une intégration avec 
un convertisseur V-F, il suffit de lui 




















































Fig. 16 . 




Fig. 18. 


Type 

Fabricant 

Fréq. 

kHz 

Non lin. 

% FS 

Dêcal. 

(offset) 

mv 

Erreur 
de cal. 

% FS 

Coelf. 

temp. 

ppm/’C 

Plage 

d'alim. 

V 

Observations 

AD 450 K 

Analog Devices 

0-10 

± 0,005 

± 5 

ajust. 

± 25 

± 12 é 18 

Perf.gar.deOà + 70" 

VFC42B 

Burr. Brown 

0-10 

± 0.01 

± 0,2 

0,2 

± 100 

± 9 à 20 


VFQ-1R 

Date! 

0-10 

± 0,25 

± 50 

10 

± 40 

± 4 à 7,5 

llN0â+ 10 mA 

RV 4152 

Raythéon 

0-10 

± 0,05 

± 10 

ajust. 

± 150 

± 7â 18 

Opère â 100 kHz 

4727 

Télédyne PMbrick 

0-10 

±0,005 

± 3 

0,5 

± 50 

± 12à 18 


AD 5375 

Analog Devices 

0-100 

± 0,1 

± 2 

± 5 

± 150 

± 5 à 18 

Version MIL 

VFC32BM 

Bur. Brown 

0-100 

± 0,05 

± 4 

± 5 

± 100 

± 11 à 20 

Plus, fabriqué 

LM 231 

N.S. 

0-100 

± 0,03 

± 14 

ajust. 

± 150 

+ 4 à 40 


4733-3 

Tèlédyne PhHtxic* 

0-100 

± 0,005 

0,05 S FS 

0,5 

± 20 

± 9 à 18 

Version MIL 

AD 650 S 

Analog Devices 

0-1000 

± 0.1 

4 

5aj. 

100 

± 9 à 20 

Version MIL 

VFC100AG 

Burr. Brown 

0-1000 

± 0,025 

3 

1 

100 

± 7,5 â 28 

Horloge externe 

4719 

Télédyne Pblbtick 

0-1000 

± 0,02 

0.05 % FS 

±0,5 

50 

9 à 18 

Hautes performances 

Tableau 1. 


appliquer une tension d’entrée, puis 
de compter le nombre d'impulsions ; 
celui-ci, emmagasiné dans un comp¬ 
teur, est directement proportionnel à 
l’intégrale de Vj, pendant une période 
arbitraire de temps limitée seulement 
par la capacité du compteur. 

Le circuit de la figure 17 représente 
un intégrateur à long terme avec dis¬ 
positif d’affichage numérique. 

Il comporte un amplificateur d’en¬ 
trée et un convertisseur V-F de 0 à 
10 kHz, associé à un diviseur par 
10 000 suivi d’une cascade de comp¬ 
teurs BCD avec afficheurs numéri¬ 
ques. 

Ce compteur reçoit une impul¬ 
sion/seconde pour Vj max, c’est-à- 
dire 10 V à la sortie de l’amplificateur. 
Par conséquent, 9999 secondes se¬ 
ront nécessaires pour atteindre le 
fond d’échelle. 

On peut dire également que cha¬ 
que impulsion de sortie correspond à 
1 mV/s. du signal d'entrée (fig. 18). 

La valeur numérique est donc une 
représentation directe du temps d’in¬ 
tégration. L'intégrale du signal d’en¬ 
trée étant égale au nombre d’impul¬ 
sions contenues dans le compteur, 
multiplié par 1 mV/sec. 

Ce système est particulièrement in¬ 
téressant lorsqu’on désire connaître la 
valeur moyenne d'un signal ayant une 
grande dynamique, pendant un laps 
de temps relativement long. 

A titre indicatif, le tableau 1 donne 
les caractéristiques fondamentales 
des convertisseurs V-F les plus cou¬ 
rants utilisables dans les applications 
industrielles. 


Ch. Burniaux 
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^-unomegàÇ^ 





First 9hm 




COUCHE A 
CARBONE* 

COUCHE 

MÉTAL “ 

OXYDE 

MÉTALLIQUE 



2 et 5 % 

1/8 - 1/6 - 1/4, 

1/2 - 1 et 2 W 

1 - 2 et 5 % 

50-100 et 200 ppm 

1/8 - 1/4 - 1/2- 1 et 2 W 

5 % 

1/2 - 1 - 2 

3 - 4 et 5 W 






CARBONE jk, 


COUCHE CARBONE 

AGGLOMÉRÉES^ 


OU MÉTAL 



No-Flame 

5 et 10 % 


2 et 5 % 

1/4 et 1/2 W 


1/8 - 1/6 - 1/4, 



1/2 - 1 et 2 W 





H 


HOLCO 


FILM METAL 

0,05 à 1 % 

5 à 100 ppm 
1/8 - 1/4 - 1/2 et 1 W 
Haute tension: 
jusqu’à 15 kV etl 000 Mfi 


ALLEN BRADLEY 

MOULÉES À CHAUD. 
HCR MIL-R 39008 W 

5 et 10 % 

1/8 - 1/4 - 1/2 
1 et 2 W 




BOBINÉES DE PRÉCISION 
ET DE PUISSANCE 

Cimentées et vitrifiées 
1 - 2 et 5 % 

3 à 17 W 

Fortes puissances jusqu’à 5 kW 





/ 


* DISPONIBLES 
SUR STOCK 


20-22, place de Villiers - 93107 Montreuil Cedex 
Tél. : (1) 858.90.09 - Télex : 210 394 
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Comment ces composants ont-ils cessé de « fumer » ? 



Mesure automatique 
du comportement thermique 
des semi-conducteurs 
de puissance 


L'utilisation optimale des semi-conducteurs de puissance implique la prédétermina¬ 
tion et la maîtrise de la température de jonction du composant. Il est donc indispensable, 
pour l'utilisateur, de connaître le comportement thermique des semi-conducteurs mis en 
œuvre : ce comportement est caractérisé par la résistance thermique jonction-boîtier 
que fournit le constructeur dans les spécifications de ses composants. 

Cet article décrit la méthode mise au point par le Laboratoire d'Engineering « Test 
Final Composants de Puissance » de Motorola Semiconducteurs à Toulouse afin d'effec¬ 
tuer les mesures de résistance thermique, dans le cadre de la caractérisation des semi- 
conducteurs de puissance. 


Rappel 


Le fonctionnement d’un semi- 
conducteur de puissance entraîne la 
génération de pertes au niveau de la 
puce de silicium : 

- Perte à l’état bloqué : 

Pi = Vce ' ^CEO- 

- Perte à l’état saturé : 

P2 = V CEsat. • le- 

- Perte à la commutation : 

P 3 = VcEsat ■ l c • T com ‘ F. 

- Perte en régime linéaire : 

P4 = V CE ■ le- 


Pratiquement, avec les compo¬ 
sants au silicium, les pertes à l’état 
bloqué sont négligeables par suite des 
faibles valeurs de I C eo (de l’ordre de 
100 mA à 1 mA). 

La somme des pertes dans le tran¬ 
sistor entraîne une élévation de la 
température de jonction du compo¬ 
sant, limitant ainsi sa zone de fonc¬ 
tionnement. 

Cette élévation de température est 
fonction de la nature des matériaux et 
de la technologie d’assemblage, ces 
deux éléments déterminant la faculté 


d’échange thermique du composant 
avec le milieu ambiant. 

L’écoulement de la chaleur dans les 
matériaux n’étant pas spontanée, la 
température de jonction peut être à 
plus de 100 °C alors que le boîtier est 
toujours à la température ambiante 
(voir fig. 1). 

Pour faciliter l’étude du comporte¬ 
ment thermique des semi-conduc¬ 
teurs, l’on a été amené à modéliser le 
composant sous la forme de résis¬ 
tance et capacité thermique : la fi¬ 
gure 2 donne le modèle standard uti- 
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rature en résultant. Le tableau ci- 
après résume les méthodes de mesure 
possibles pour ce paramètre (liste non 
exhaustive). 

L’établissement d’une carte thermi¬ 
que du composant est intéressante 
dans le cadre de la recherche de nou¬ 
veaux matériaux : son analyse dé¬ 
passe le cadre de notre étude sur la 
résistance thermique. 


Choix de la méthode 

La méthode de mesure choisie 
devra répondre aux critères suivants : 

1° Facilité de mise en œuvre. 

2° Traitement des résultats par ordi¬ 
nateur. 

3° Répétitivité. 


Fig. 1. - Constante thermique (régime dyna¬ 
mique). 


Tj(ti) — T jf = P 0 : Z*(tt) 

Tj(t2)-Tjr = P 0 • [Zfl(t2)-Z«(t2-ti)] 
n _ T (t 1 ) — Tj r 

P °“ ^(tï) 


avec Ze = impédance thermique et Tj r = 
température de jonction au repos. 


lisé pour effectuer les calculs de 
résistance thermique. 



Fig. 3 


4° Précision. 

5° Non destructive. 


La méthode par mesure des varia¬ 
tions d’un paramètre du semi-conduc¬ 
teur sensible à la température a été 
choisie car elle offre le meilleur com¬ 
promis par rapport aux critères de sé¬ 
lection. 


La connaissance de la résistance 
thermique permet donc de quantifier 
l'élévation de température de la jonc¬ 
tion et d’éviter l’emballement thermi¬ 
que, donc la destruction du compo¬ 
sant en fonctionnement. 

Des éléments qui précèdent, l’on 
déduit deux cas particuliers de la ré¬ 
sistance thermique (voir fig. 3). 


le 



- La résistance thermique transitoire, 
lorsque la durée de l’échelon de puis¬ 
sance est inférieure à la constante de 
temps thermique du composant 
(notée Rt). 

- La résistance thermique en régime 
établi, lorsque la durée de l’échelon de 
puissance est supérieure à Rt. 

La mesure de la résistance thermi¬ 
que pour diverses durées de l'échelon 
de puissance permet de tracer la ca¬ 
ractéristique thermique du compo¬ 
sant. 

Mesure 


La mesure de la résistance d’un 
composant consiste à établir la rela¬ 
tion entre la puissance dissipée sur la 
jonction, et l’augmentation de tempé- 


Fig. 4a. - Procédé de mesure de résistance thermique à puissance maintenue. 

a) Le composant sous test est soumis â une puissance Pi = Vcbl • le qui élève le boîtier à une 
température T i. L'on mesure Vbe dans ces conditions. 

b) La température du boîtier est forcée à Î 2 < Ti. 

Avec l c = constant, l’on augmente V C b pour obtenir la même valeur de Vbe que précédemment. 
Rth - T 1 -T 2 

lc(Vcb2-V C bl) 

Cette méthode, simple, n'est pas recommandée. 


METHODES 

COMMENTAIRES 

Mesure par rayonnement infrarouge. 

Mesure par contact direct avec la 
jonction. 

Mesure par effet thermo-chimique. 

Mesure par un paramètre du semi- 
conducteur sensible à la tempéra¬ 
ture. 

Permet une thermo-cartographie de 
la jonction. Mise en œuvre délicate. 
Difficile à utiliser : limites technologi¬ 
ques des thermo-couples. 

Les colorants thermo-sensibles 
connus à ce jour ne permettent pas 
une précision suffisante. 

Bonne précision - Facilité de traite¬ 
ment par ordinateur. 



Fig. 2. - Modèle de calcul thermique. L'évacuation des calories générées par la puissance dissipée sur la jonction collecteur/émetteur s’effectue par le 
cheminement puce-boîtier, bottier-radiateur, radiateur-ambiant. Par analogie avec les circuits électriques, l’on a qualifié chacun des points de passage 
des calories de résistance thermique (notée Rth), exprimée en °C/W (degré par watt). L'écoulement de la chaleur dans les matériaux n’étant pas 
spontané, l'on a représenté les constantes de temps thermiques par des condensateurs (notées 0ja, 0cr, 0ra). 
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Fig. 4b. - Procédé de mesure par coupure de le/V C b Le boîtier du composant sous test est maintenu à une température constante. L'on mesure Vbei 
avec Ki et «2 ouverts. La puissance est appliquée en fermant Ki et K 2 . Après un temps T> Rt, l'on ouvre K 1 /K 2 et l'on effectue la mesure de Vbe 2 - L'on 
peut calculer la résistance thermique du composant Cette méthode entraîne des erreurs par suite des variations de l'épaisseur de base active, variations 
entraînées par la coupure de V C b- Note : DUT = composant sous test (« device under test »). Dvm = voltmètre numérique. 


Fig. 4c. - Procédé de mesure par coupure du courant émetteur. Le boîtier du composant est maintenu à température constante. L'on effectue la mesure 
de Vbei avant l'application de la puissance, laquelle est appliquée pendant un temps T > Rt en fermant Ki. Après la suppression de la puissance, l'on 
mesure Vbe2. La résistance thermique est donnée par : 

_ Vbei ~ Vbe2 _ 

0v (V C b + Vbe on) (le + lm) 



Fig. 5. - Mesure de la caractéristique Vbe = 
f (lm). La température du boîtier est mainte¬ 
nue constante par immersion du composant 
dans un bain thermostaté. La mesure de Vbe 
est effectuée en faisant varier le courant lm- 


Sélection du paramètre 


L'ensemble des paramètres d'un 
semi-conducteur est sensible à la 
température. Pour mémoire : 

- Courant de fuite l cb0 

- Tenue en claquage BV cb0 . 

- Gain statique H te . 

- Gain dynamique h fe . 

- Tension directe Vtx-. 

- Tension directe Vbg. 

Des mesures effectuées sur ces pa¬ 
ramètres ont montré que les variations 
de la chute de tension directe 
base/émetteur donnait la meilleure li¬ 
néarité et pouvait être mesurée plus 
facilement que les variations des 
autres paramètres. 


Cas particuliers 


La mesure des variations de Vbe 
(notée AVbe) ne peut être appliquée 
aux triacs car l’on ne peut isoler la 
jonction équivalente gate/MTI sur ce 
composant. L’on effectuera alors les 
mesures de Rth en prenant comme 
référence les variations de tension 
MT1/MT2. 


De même pour les T-MOS (transis¬ 
tors de puissance en technologie 
MOS), l'on ne peut mesurer les varia¬ 
tions de V gs . L'on prendra comme élé¬ 
ment sensible à la température les va¬ 
riations de tension drain/source. 

Un troisième cas particulier, celui 
des Darlington, sera discuté dans les 
chapitres ultérieurs. 


Principe de base 


La mesure a pour principe essentiel 
d'établir la corrélation existant entre la 
température de la jonction et les varia¬ 
tions de Vbe e n résultant par rapport à 
une température de référence. Les ré¬ 
sultats obtenus seront utilisés pour 
établir la résistance thermique jonc¬ 
tion/boîtier du composant. 


Procédé de mesure 


La mesure des variations de V be 
peut être effectuée selon plusieurs 
procédés. Les figures 4A à 4C résu¬ 


ment les schémas les plus utilisés, 
avec leurs caractéristiques essentiel¬ 
les. 

La méthode retenue est celle de la 
figure 4C, cette dernière étant norma¬ 
lisée au niveau des Etats-Unis par le 
NBS et en cours d’approbation en Eu¬ 
rope par le UTE/CEF. 



Fig. 7 - Courbe de refroidissement de la 
jonction. 

T (t 1 ) — T (t 0 ) = K fT 
avec 

v_2E_ 

" /p ■ x ■ k - C ■ A e 

T (t 1 ) = température au temps ti 
T (to) = température au temps to 
P = puissance dissipée 

p = densité en g /mm 3 

K = conductivité thermique en W/mm . °C 
C = capacité thermique en W • S/g . °C 
A e = surface active effective en mmT 



Fig. 6. - Synoptique du système de mesure. 
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Fig. 8. - Courbe Vbe = f Om) pour un BD243 A. La température du boîtier est maintenue 
constante. 


L'on prendra comme points de ré¬ 
férence les températures de + 40 °C, 
+ 80 °C, + 125 °C et + 150 °C. 

3° Relevé de la courbe donnant les 
variations de en fonction de la 
durée de l’échelon de puissance : 

AV^ = f (Pt) 

(avec P = constante ; l m = constant ; 
T c = constante (temp. boîtier). 

Cette courbe permettra d'établir 
l’analyse du régime transitoire et du 
régime établi. 

L’ensemble de ces relevés sera ef¬ 
fectué en tenant constante la tempé¬ 
rature du boîtier, en particulier pour 
les mesures de AV^ où il est néces¬ 
saire de simuler un radiateur infini 
pour le composant en test. 



Fig. 9. - Courbes Vt>e = f (lm) pour un BUT 35. Les résistances diffusées base/émetteur génèrent 
des segments de droite dans les relevés de mesure. 


La calibration préalable du système 
de mesure nous mène à établir les 
points suivants : 

1° Tracé de la courbe V be = f (l m ), 
avec Tj = constante, afin de détermi¬ 
ner le courant de mesure l m : ce cou¬ 
rant doit être le plus faible possible 
pour ne pas chauffer la jonction 
base/émetteur et se trouver dans une 
zone linéaire de la caractéristique 
(voir fig. 5). 

2° Calcul du coefficient thermique 0 V 
(en mV/C°) en mesurant la ten¬ 
sion suivant la fonction : 

Vbe = f (Tj) av ec l m constant 

L’on obtient alors : 


Vbe,-V, 


be2 


Le coefficient thermique étant fonc¬ 
tion de la température, la recherche 
de précision dans les mesures impli¬ 
que de calculer ce coefficient pour 


plusieurs températures de jonction, 
sans pour autant excéder le T, maxi 


spécifié par 
conducteur. 


le fabricant du semi- 


L'échelon de puissance 


La puissance appliquée au compo¬ 
sant doit être maintenue constante 
pendant toute la durée des tests. 

Sa valeur, déterminée d’après les 
caractéristiques SOA du semi- 
conducteur, est généralement com¬ 
prise entre 40 et 60 % de la puis¬ 
sance maximale admissible à 25 °C. 

Le point de fonctionnement l c /V ce 
devra être choisi avec le V ra le plus 
faible possible (5 à 20 V) pour minimi¬ 
ser la puissance générée par l m et V œ , 
la tension V cb restant appliquée pen¬ 
dant toute la durée des mesures afin 
d’éliminer les problèmes de modula¬ 
tion de base par les variations de V cb . 
En outre, une tension V cb faible dimi¬ 
nue la dépendance de la Rth des 
conditions de mesure. 



Fig. 10. - Courbes du coefficient thermique (h pour un BUT 35. Les résistances diffusées 
base/émetteur introduisent une non-linéarité de 0v (Darlington de forte puissance). 
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Fig. 11- Courbe 0 V = 1 (lm) pour un BD 243A 



Fig. 12. - Courbe Rth = f (Pt) pour un BD 243A. 


En effet, il faut : 


L'appareil de mesure 


La mesure de la résistance thermi¬ 
que mettant en jeu un grand nombre 
de relevés de résultats de test, nous 
avons automatisé la chaîne de me¬ 
sure en confiant la gestion à un 
HP9835A dont l’interface IEEE facilite 
l’interconnextion des divers appareils. 

La figure 6 donne le synoptique de 
l’ensemble. 

La précision de chaque sous-en¬ 
semble est résumée ci-dessous : 

- Source l m : ± 1 %. 

- Source l e : ± 1 % ± 5 mA. 

- Source V cb : ± 1 %. 

- Timing P, : ± 10 fis. 

- Voltmètre : 10 -5 . 

Les contraintes de mesure 


La mesure de V^, avant l’applica¬ 
tion de la puissance ne pose pas de 
problème particulier. En revanche, il 
est plus difficile de mesurer après la 
coupure de la puissance. 


- Echantillonner très rapidement la 
valeur de pour s’affranchir du re¬ 
froidissement de la jonction. 

- Protéger la mesure des oscillations 
engendrées par les fortes variations 
d’impédance du circuit lors de la cou¬ 
pure. 

Ces deux contraintes sont théori¬ 
quement incompatibles, car il est né¬ 
cessaire de mesurer après stabili¬ 
sation du signal (pseudo-période des 
oscillations) alors que la jonction se 
refroidit pendant le même temps. 

Néanmoins, l’on peut effectuer la 
mesure après un temps de stabilisa¬ 
tion (de 20 à 100 ^s) et corriger la 
valeur de lue pour obtenir celle à 
l’instant de la coupure de la puis¬ 
sance. Cette correction est effectuée 
par extrapolation de la courbe de re¬ 
froidissement de la jonction (voir 
fig. 7). 

Le maintien à température cons¬ 
tante du boîtier du composant sous 
test implique l’utilisation d’un bain 


thermostaté dont le fluide caloporteur 
assurera l’échange thermique avec le 
boîtier du semi-conducteur. 

Ce fluide doit être chimiquement 
neutre, isolant électrique, et en quan¬ 
tité suffisante pour simuler un radia¬ 
teur infini pour le transistor. 

Le système utilisé dans notre cas 
met en œuvre 5 litres de fluide dont la 
température est maintenue constante 
à ± 0.1 °C. 


Les résultats de mesure 


Les courbes des figures 8 à 12 
illustrent les résultats de mesures ef¬ 
fectuées. Dans le cas du BUT 35 (Dar- 
lington de forte puissance), les cour¬ 
bes de Vbe = f(l m ) montrent trois 
points de rupture distincts. Ces sec¬ 
tions de droite correspondent à la me¬ 
sure de la chute de tension aux 
bornes des résistances base/ émet¬ 
teur diffusées dans le composant. Il 
est impératif de sélectionner un cou¬ 
rant l m au-delà de ces zones linéaires 
afin d’assurer la polarisation en direct 
des jonctions base/émetteur (voir fi¬ 
gures 9 et 10). 

Les courbes de mesure de résis¬ 
tance thermique ont été effectuées en 
faisant varier la durée de l’échelon de 
puissance de 1 ms à 1 000 ms. Cela 
permet d’analyser le comportement 
thermique du semi-conducteur dans 
son régime transitoire et dans son ré¬ 
gime établi. La résistance thermique 
jonction/boîtier est située au point 
dont l’abscisse est donnée par le 
changement de pente de la courbe de 
résistance thermique (voir fig. 12). La 
durée P, est fonction de la constante 
de temps thermique de l’ensemble 
puce/soudure. 

L’analyse des courbes permet alors 
de calculer la température de jonction 
atteinte lors du fonctionnement du 
semi-conducteur et d’en déterminer 
les conditions de refroidissement né¬ 
cessaires. 


Le logiciel 


Les logiciels développés pour effec¬ 
tuer les mesures de résistance thermi¬ 
que ont été répartis en deux groupes : 

- Saisie des résultats de test et sto¬ 
ckage sur bande magnétique. 

- Calcul de la résistance thermique et 
tracé des graphes sur le plotter. 
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Fig 13. - Organigramme du logiciel « lecture Vbe/AVbe ». 


Fig. 14. - Organigramme général « tracé de 
courbe ». 


Ces logiciels permettent le pilotage 
des appareils de mesure vers le bus 
IEEE, ainsi que le tracé des graphes 
sur le plotter. Les organigrammes en 
sont donnés figures 13 et 14. 

En conclusion, la méthode de me¬ 
sure décrite permet d’obtenir une pré¬ 


cision de ± 10 % sur les résultats. 
Ces essais sont indispensables pour 
le fabricant de semi-conducteurs : 
c’est une garantie de qualité et de 
fiabilité des composants. 

Pour l’utilisateur, la connaissance 
du paramètre de résistance thermique 
permet de calculer le radiateur opti¬ 


mal, assurant ainsi la stabilité thermi¬ 
que de l’application. 

Michaël Bairanzade 
André Besson 
Laboratoire d’Engineering 
Test Final Composants de Puissance 
Motorola Semiconducteurs 
Toulouse 
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Stockage d’un maximum 
d’informations 
sur une disquette 

Au fur et à mesure de leur utilisation, les petits systèmes micro-informatiques 
(équipés d'un microprocesseur 8 bits avec 64 K-octets de mémoire) ont laissé apparaître 
leurs limitations. Ces limitations sont des contraintes de deux sortes, l'une matérielle, 
l'autre logicielle, les perfectionnements dans un des cadres masquant des inconvénients 
dans l'autre. 

Dans le domaine de la mesure, de la saisie de données, le logiciel incombe à 
l'utilisateur, qui doit composer avec le matériel à sa disposition. Les premières difficultés 
rencontrées sont liées aux possibilités de mémorisation des informations qui revêtent 
deux aspects : 

- mémorisation interne au moment de la saisie et des traitements ; 

- mémorisation sur un support (le plus souvent une disquette), pour l'archivage et 
les traitements ultérieurs. 

Le premier point est abordé par l'examen des besoins réels (types de variables, 
tableaux utiles, etc.). Pour le second point, la capacité d'une face de disque est une 
contrainte absolue ; à cela s'ajoute le fait que la gestion des fichiers sous DOS (Disk 
Operating System) introduit entre les variables des délimiteurs qui grèvent considérable¬ 
ment notre budget mémoire sur une face de disque. Nous conviendrons en effet que 
toutes les informations relatives à un système de traitement doivent tenir sur une seule 
face de disquette (si c'est raisonnablement possible) sous peine de jongler pendant le 
déroulement des différents programmes, à moins de posséder un disque dur. 

La méthode proposée s'applique aux disquettes 125 K-octets utilisées sous DOS 16 
du micro-ordinateur Apple II, travaillant en Basic ; nous n'aborderons pas la possibilité 
qui consiste à effectuer l'écriture sur le disque en assembleur par l'utilisation des 
routines RWTS, qui sont d'un emploi beaucoup plus lourd que la méthode proposée. 


ELECTRONIQUE APPLICATIONS N° 41 - PAGE 57 






Organisation _ 

de la mémoire interne 


mtr"* 6 ** - 


BFFF 


9600 


4000 

2000 

0800 

0000 


DOS 


Chaînes 


Variables 


HGR1 


Programme 


_Var_sjfStème_ 


49151 


38400 


16384 


8192 


2048 


Fig. 1. 


Dans le cas d’une application assez 
générale, la mémoire de l'Apple II est 
structurée selon la figure 1 : 

- utilisation du DOS avec un maxi¬ 
mum de 3 fichiers ouverts (pas d’utili¬ 
sation de Maxfile) ; 

- utilisation d’un programme en Ap¬ 
plesoft Il de taille moyenne tenant sur 
6 Ko(1 Ko = 1 024 octets) ; 

- utilisation de la page 1 du graphi¬ 
que haute résolution, soit 8 Ko ; 

- utilisation de variables numériques 
dans un espace de 21,75 Ko. 

La mémoire réservée au pro¬ 
gramme permet d'y loger environ 230 
lignes d’un programme assez bien do¬ 
cumenté ; au-delà, il faudrait se résou¬ 
dre à utiliser la page 2 pour le graphi¬ 
que haute résolution, et perdre 8 Ko 
sur l’espace réservé aux variables. 

La quantité de variables utilisables 
en tableaux est fonction de leur na¬ 
ture : 


Pour savoir si le graphique ne ris¬ 
que pas d’aller « jardiner » dans la fin 
du programme, on peut lire la position 
de cette dernière en AF, BO partie 


haute, partie basse de la dernière 
adresse programme, soit sous le 
moniteur, soit par l'instruction ci-des¬ 
sous : 


230 ... 

240 PRINT « FIN DE PROGRAMME EN » ; PEEK ( 176) X 256 + PEEK(175) 
250 ... 


- un entier tient sur 2 octets, soit 
11 000 entiers ; 

- un réel tient sur 5 octets, soit 
4 500 réels ; 

- un caractère tient sur 1 octet, mais 
la taille possible des tableaux dépend 
de la longueur des chaînes. Si N est le 
nombre de caractères, il faudra 
N + 3 octets pour la chaîne (N carac¬ 
tères, 1 pour la longueur, et 2 pour 
l’adresse). 

Les chaînes de caractères, en ce 
qui concerne la liste des caractères, 
sont implantées à partir du haut de la 
mémoire disponible, tandis que les va¬ 
riables, y compris les descripteurs de 
chaîne, le sont à partir du bas ; un 
pointeur Basic détecte, pallie ou si¬ 
gnale une éventuelle collision. Pour 
assurer une zone à la mémoire réser¬ 
vée aux variables, dans le cas où l’on 
utilise le graphique haute résolution, il 
faut fixer ses limites par : 


Tableaux entiers 


Les entiers signés permettent de 
représenter des nombres dans la 
gamme ± 32767. Dans de nombreu¬ 
ses applications scientifiques et tech¬ 
niques, où les données sont issues de 
capteurs, cette définition sur 16 bits 
est amplement suffisante et, quitte à 
adopter un cadrage adéquat pour 
profiter d'un maximum de précision 
tout au long des calculs, l'utilisation 
des réels s’avère inutile et coûteuse 
pour les tableaux. 

Bien entendu, ceci ne s’applique 
pas aux calculs intermédiaires qui, 
n’utilisant qu’un nombre réduit de va¬ 


riables locales, s'effectuent plus sim¬ 
plement en réel qu’avec une suite fas¬ 
tidieuse de recadrages. 

Il faut bien sûr, à chaque fois que 
cela est possible, utiliser le même ta¬ 
bleau en entrée et en sortie, c'est-à- 
dire qu’une application : 

X, F(X) — Y, 
devra s'écrire : 

X , F(X) — X. 

Enfin, si la précision souhaitée est 
compatible avec une représentation 
sur 8 bits, on économisera d'un fac¬ 
teur 2 sur la mémoire, en effectuant 
une concaténation de l’information 
par le calcul de : 

Y = 256 x XI + X2 ; 


90 ... 

100 LOMEM : 16384: REM PROTECTION DE LA PAGE GRAPHIQUE 
110 HIMEM: 38400: REM PROTECTION DU DOS 
120 ... 


valeurs que l'on peut récupérer par : 

XI = INT (Y/256) 
et 


X2 = Y - 256 x XI 
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Stockage de données 
sur une disquette 


Les fichiers du type Random (fi¬ 
chiers à accès aléatoire) sont réservés 
à des variables de type chaîne ; seuls 
les fichiers de type séquentiel peuvent 
utiliser des variables numériques. 

Lorsque l’on écrit un fichier séquen¬ 
tiel de données numériques, il faut uti¬ 
liser un PRINT pour chaque donnée, 
et ne pas séparer celles-ci par une [,] 
ou un [;] sous peine d’avoir des diffi¬ 
cultés à relire les enregistrements si 
des valeurs sont nulles. Dans ces 
conditions, on ajoute à chaque nom¬ 
bre trois délimiteurs de 1 octet. 

Exemple : un tableau entier de taille 
10240, entré dans un fichier séquen¬ 
tiel, est noté 200 unités dans le « Ca- 
talog », ce qui correspond à 50 Ko. 

Ceci limite la taille par face de dis¬ 
quette à 25 K entiers ou bien 15 K 
réels. 

Un troisième type de fichier est à 
notre disposition : le fichier Binaire ; il 
est utilisé en particulier pour ranger les 
programmes en langage machine ou 
les images de graphique haute résolu¬ 
tion. Dans la mesure où nous savons 
où se trouvent en mémoire les varia¬ 
bles à ranger, ce type de fichier peut 
être utilisé pour ranger des données 
numériques. Il n’est plus alors ques¬ 
tion de délimiteurs, et l’on peut sto¬ 
cker plus de 60 K entiers par face de 
disque, soit un gain de 2,5 par rapport 
au fichier séquentiel. 


Méthode 
de stockage 


Implantation des 
variables en mémoire 


Les variables simples utilisent 
toutes 7 octets : 

- REEL : nom 2 octets, valeur 
5 octets. 


- ENTIER : nom 2 octets, valeur 
2 octets, plus trois 0. 

- CHAINE : nom 2 octets, longueur 

1 octet, adresse de la chaîne 

2 octets, plus deux 0, et la chaîne 
proprement dite 1 octet par carac¬ 
tère. 

Les tableaux entiers contiennent 
quatre champs et ont la structure 
donnée figure 2 : 

- Le champ NOM contient dans 2 
octets le nom de la variable en code 
ASCII + 80H pour le désigner entier. 

- Le champ DEP sert à déterminer 
l’adresse du tableau suivant qui com¬ 
mence à l’adresse de début du ta¬ 
bleau actuel (Ad(TAB)) + DEP. 

- Le champ DIM contient, après le 
nombre N de dimensions, les tailles 
des divers indices sur 2 octets, poids 
faible en tête. 

- Le champ VAL contient la liste des 
variables, 2 octets par entier, avec 
l’indice le plus à gauche variant le plus 
vite. 

Dans l'espace réservé aux varia¬ 
bles-système sont indiqués les lieux 
d’implantation des variables simples 
et des tableaux : 

- En 69,6 A, on trouve l'adresse de 
début du bloc des variables simples, 
poids faible en tête. Si l’espace mé¬ 


moire a été fixé par LOMEM : 16384, 
on y trouvera 00,40, soit 4000H qui 
correspond bien à 16384 en décimal. 

- En 6B,6C, on trouve l'adresse de 
début d’implantation des tableaux. 

Ces valeurs peuvent être obtenues 
par l’instruction reproduite ci-dessous 
(en haut de la figure 2). 

Les tableaux commencent juste 
derrière la dernière variable simple. 

Remarque 

Cette allocation de la mémoire est 
dynamique : à chaque création de 
nouvelle variable simple, l’ensemble 
des tableaux est translaté de 7 oc¬ 
tets ! Cette disposition consomme 
d’ailleurs un certain temps, dont il faut 
tenir compte dans les applications 
temps réel. Nous avons mesuré 33 ms 
par variable simple créée et par Ko 
déplacé, ce qui n’est pas toujours né¬ 
gligeable. Il nous apparaît donc plus 
commode de définir, éventuellement 
par une affectation « bidon », les va¬ 
riables simples, indices, etc., en tout 
début de programme, avant les ordres 
dimension DIM, sous peine de voir se 
promener nos tableaux d’une instruc¬ 
tion à l’autre. Ajoutons que les ta¬ 
bleaux à stocker sur disque devront 
être de préférence déclarés en premier 
pour ne pas devoir les rechercher par 
des calculs de sauts successifs à par¬ 
tir des déplacements DEP. 


360 ... 

370 PRINT « DEBUT DES VARIABLES » ; PEEK (106) x 256 + PEEK (105) 
380 PRINT « DEBUT DES TABLEAUX » ; PEEK (108) x 256 + PEEK (107) 
390... 


NOM DEP DIM VAL 


27 00 

* 


NOM 81 82 Pour AB % 
DEP 
DIM 
VAL 


renvoie à Ad ( T A B ) + 0027n 


N 


T-*ind. N 


t'I" ind N-1 


T-* ind 1 


AB % (0,0) 

AB% (1,0) 

A B % (2.0 ) 

AB% (3.0) 


Fig. 2. 
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Rangement sur le disque 


Nous supposerons dans ce qui suit 
que l’on peut trouver l'adresse du ta¬ 
bleau utile à partir du pointeur situé en 
6B,6C. Il est néanmoins toujours né¬ 
cessaire de vérifier s’il s'agit du bon 
tableau par identification de son nom, 
en faisant, par exemple, l’instruction 
ci-contre . 

Attention! AD, Cl et C2 doivent 
avoir été utilisés, ligne 10, avant le 
calcul de AD, sinon il y aurait un glis¬ 
sement de tableau à la ligne 510 - et 
520 s’il y avait une création de varia¬ 
ble -, et le résultat édité ligne 530 
serait faux. Le 128 ou 80H, ligne 520, 
indique que l’on recherche un tableau 
entier. 

On connaît donc l’adresse de 
début du tableau AD qui permet de 
déterminer celle de début des valeurs 
AV par : 

AV = AD + D + 4 

où D = 1 + 2 x N est le volume 
réservé à la partie DIM, et les quatre 
autres octets représentent le nom du 
tableau et le pointeur de déplacement 
pour l’accès au tableau suivant. 

Puis on calcule la taille V du ta¬ 
bleau 

N 

V = 2 TT Ti 

i = 1 

avec Ti, la taille de l’indice i. Par 
exemple DIM AB% (127,7), donne 
une taille 

V = 128x8x2 = 2 048 octets, 
et une adresse AV = AD + 9. 

On peut alors enregistrer la zone 
des valeurs en binaire par un BSAVE 
avec l’instruction suivante : 

5 D$ = CHR$ (4): REM CONTROL D 
650 ... 

660 PRINT D$;«BSAVE FICHIER,A»; 
670... AD;«L»;V 


Mots croisés 

1 2345678910 11 12 




10 AD = 0:C1 = AD:C2 = AD:REM UTILISATION PREALABLE DES VARIABLES 
500 ... 

510 AD = PEEK (108) x 256 + PEEK(175) 

520 Cl = PEEK (AD) - 128:C2 = PEEK (AD + 1) - 128 
530 PRINT «NOM DU TABLEAU»; CHR$ (Cl); CHR$ (C2) 

540... 


qui utilise seulement 1/2 piste 
(4 096 octets) pour les valeurs. 


Récupération des données 


La meilleure méthode consiste à 
donner au programme utilisateur la 
même structure de données que le 
programme générateur, c'est-à-dire 
une implantation des variables aux 
mêmes endroits ; dans ces conditions 
il suffit d’un simple : 

780.. . 

790 PRINT D$;«BLOAD FICHIER» 

800 ... 

pour remplir la partie VAL. 

Si cette solution ne peut être envi¬ 
sagée, dans le cas de plusieurs ta¬ 
bleaux en particulier, il faut déterminer 
l’adresse du tableau des valeurs AV 
comme précédemment et charger les 
valeurs par ; 

880.. . 

890 PRINT D4;«BLOAD FICHIER,A»;AV 

900... 

Le cas des tableaux réels se déduit 
simplement du précédent en comp¬ 
tant 5 octets au lieu de 2 pour la taille 
V des valeurs ; le cas des chaînes est 
plus délicat à traiter et, si les chaînes 
sont assez longues, cette méthode 
présente peu d’intérêt par rapport aux 
fichiers séquentiels ou aléatoires. 


Conclusion 


On peut, bien sûr, charger des fi¬ 
chiers sur disque directement en bi¬ 
naire avec les routines RWTS. Mais le 
procédé est lourd et doit être écrit en 
assembleur, ce qui complique encore 
l’organisation de la carte mémoire. 

Le procédé proposé, en revanche, 
est d’écriture très simple en Basic, et 
ne requiert qu’un minimum d’ordre de 
la part du programmeur, ce qui 
conduit d’ailleurs à une programma¬ 
tion mieux structurée. 

De plus, les programmes d’écriture 
et de lecture sur disque s'en trouvent 
considérablement simplifiés, puisque 
réduits à quelques lignes (calcul de 
l’adresse, de la taille, et l’ordre DOS). 
Notre objectif, qui était de placer sur 
une seule face de disque tous les ré¬ 
sultats relatifs à une expérimentation, 
est pleinement atteint car, dans ces 
conditions, on peut loger plus de 64 K 
entiers par face. Dans le cas d’utilisa¬ 
tion de réels, le gain passerait de 5/2 
à 8/5, ce qui est encore avantageux. 

J. Beau 
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Horizontalement 

1. Réagit au moindre mouvement. - 2. 
Dirige les débats. Le premier est farceur. 
- 3. Introduisit dans un milieu plus ou 
moins trouble. Piliers de Tavernes. - 4. 
Emprunté lors des grandes occasions. - 
5. Réagisse après la chute. Nous mène 
en ballade. Son père était Fort. - 6. Ses 
craintes sont limitées. Marqua aux fers. 
Pris sur le plateau. - 7. Il est tour à tour 
battu et piétiné. Procéder à une entrée 
en matière. - 8. Passage au rouge. N’est 
pas satisfaisant. - 9. Dans la gamme. Le 
III e Reich lui donna une certaine puis¬ 
sance. - 10. Un noir très estimé. Canton 
suisse. - 12. Est à la base d'une pyra¬ 
mide. 

Verticalement 

1. Côté piles. - 2. Interprète du chant du 


départ. Produit effervescent. - 3. Une 
bonne bouteille. Fait pression. Pas fice¬ 
lée du tout. - 4. Sans doute. Attire les 
mouches. Se suivent en Occident. - 5. A 
plus forte raison, la chaleur ne le fait pas 
fondre. Gauloise blonde ou gauloise 
brune. - 6. Un démon l’habite. L’un des 
cinq grands. - 7. N’est pas concerné par 
la concurrence des prix. Les minets s’y 
reconnaîtront. - 8. Il a fallu exercer des 
pressions pour l’obtenir. C’est le comble. 
Enfanta des Géants. - 9. Cri des Bac¬ 
chantes. Tout ce qu'il élabore est à reje¬ 
ter. - 10. On fait appel à elle pour mener 
à bien une séparation. C’est bien fait. - 
11. Largués en mer. Des sommes sont à 
porter à son crédit. - 12. Défini à Madrid. 
Les Japonais trouvent en lui leur unité. 
Franchirait certaines limites. 
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USHIO 


l’autre fournisseur de lampes 



Lampes à arc 
Hg et Xe 


Lampes 

halogènes 


• pour la micro-électronique, 
de 75 à 3500 Watts 

• durée de vie accrue 

• prix très concurrentiels 

documentation sur demande 


7, rue Titon 75011 
tél. : (1) 371.00.60 Télex = 211558 


S.A.R.L. 


SERVICE-LECTEURS N° 9 



FILTRES 

ACTIFS// 

KEMO/i 

* VARIABLES \ 
*P.H. R.B.8V0IES \j 



*24,36,48dB/OCTAVE 
*0,01Hz-3,15MHz 



Tél. 87117 14 
5, Bd Poincaré 


* * * * * 94170 LE PERREUX 


SERVICE-LECTEURS N° 11 


■ AV3CITROI- ' 


' AV XITR OL - 


■ AUXITT*©!. ' 


RESISTANCES CHAUFFANTES 



Applications : 
Electroniques 
Médicales 
Agro alimentaire 
Industrielles 
Aérospatiales 
Automobiles 


Toutes (ormes et dimensions sur 
étude spéciale 

Plus de 5000 modèles standard 
au catalogue 

Isolement polyamide: Kapton ou 
caoutchouc silicone 

• Epaisseur 25/100 mm 
. De - 200 à - 235" C 


Nom ___ 

Société 

Adresse 

Tél 


Fonction 


. Télex 


Qoésnp la visite d ur technicien II]Désire recevoir une documentation 


. AUXITROX. 


. AVXrTBOL - 


. AVXITItOL 


MINCO 


“LAMINAIRES” & 


AITSITROL 1 rue d'Anjou • BP 241 - 92603 ASNIERES P 
Tél + 11) 790 62 81 - Télex MASCA 620359 F - Télécopieur : (1) 790 03 59 

- 


SERVICE-LECTEURS N° 2 
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SERVICE-LECTEURS N' 12 



la qualité ! 

KF, des produits spèciaux en atomiseurs 
pour lubrifier, nettoyer, sécher, refroidir, vernir... 
en électronique, en informatique. 

30*- 3M8dCh.de Gaulle Qk^CDOWT K \ S* IKIHI fÇTD|C Télex SICKF 63098« F. 
92393 Villeneuve laG Cedex U \A* * Tel (<} 799.28.15-79*.ft2.«. 



MINI-MANCHES 
ET BOULES 

DE POSITIONNEMENT 


MS 


PHOTOS : 

1. MINI-MANCHE XY 
manipulateur à déplacement 

2. MANCHE MINIATURE XY 
manipulateur à force 

3. POIGNÉE MULTI-AXES 
et multi fonctions 

4. BOULE (0 5,1 • 7,6 - 8.9 cm) 
à codeurs optiques 


Axes ± X, ± Y, ± Z, ± 6 
en toutes combinaisons 

Exécutions 

commerciales 

industrielles 

militaires 


éts mesureur 

72-76, rue du Château-des-Rentiers 
75013 PARIS - Tel. (1) 583.66.41 


SERVICE-LECTEURS N" 3 
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Pour les MOS, pas de quartier ! 



Principes d’utilisation 
des transistors MOS 
de puissance 
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Bien que les notions de technologie MOS (Métal Oxyde Silicon) et de transistor de 
puissance aient été, pendant longtemps, jugées incompatibles, nous voyons aujourd'hui 
apparaître différentes familles, aux évolutions relativement rapides, de transistors MOS 
de puissance (fig. 1). 

Grâce à leur faible énergie de commande et à d'autres caractéristiques sur lesquel¬ 
les nous reviendrons, les transistors « Powermos » permettent d'aller plus loin dans la 
réalisation de convertisseurs d'énergie, moins onéreux et au rendement amélioré. 

Dans certains cas, ils rendent possibles de nouvelles configurations ou applications 
considérées auparavant comme irréalisables (fig. 2). 

Les gammes disponibles offrent des composants atteignant des courants de 50 A, 
des tensions de 1 000 V et des résistances à l'état passant (Ron) aussi faibles que 
0,03 ü suivant les cas. La qualité de ces produits est maintenant identique à celle des 
transistors bipolaires, thyristors ou G.T.O., etc. 


Caractéristiques 
des MOS de puissance 


Elles sont les suivantes : 

- Compatibilité avec des applications 
en fonctionnement linéaire ou de com¬ 
mutation. 

- Une vitesse de commutation très 
élevée : à l’inverse du transistor bipo¬ 
laire, le transistor « Powermos » est un 
composant à porteurs majoritaires, ce 
qui se traduit par des effets négligea¬ 
bles des charges stockées. Les temps 
de commutation sont indépendants 
de la température, et quelques dizai¬ 
nes de fois plus rapides que pour les 
bipolaires. 

- Une bonne « solidité » : dans le cas 
d’un fonctionnement normal, aucun 
phénomène de second claquage n’in¬ 
tervient dans le transistor MOS, ce qui 
lui confère une aire de sécurité très 
étendue. 

Le coefficient positif de variation de 
la résistance R 0 n en fonction de la 
température permet d’éviter des cou¬ 
rants trop importants, donc la créa¬ 
tion de « points chauds ». Ce phéno¬ 
mène d'autorégulation en courant 
peut laisser présager une mise en pa¬ 
rallèle plus simple que dans le cas de 
transistors bipolaires où des compo¬ 
sants d’adaptation restent nécessai¬ 
res. 

- Un circuit de commande simple et 
ne nécessitant qu’une faible énergie ; 
à l'inverse des transistors bipolaires 
demandant un courant de base per¬ 
manent durant leur phase de conduc- 


source grille drain 

\ 


Fig. la. 



H 



N- 


^ 

i 


diode de structure 


Fig. 1b. 



drain 


Fig. id. 


Structure _ 

et fonctionnement 


D « Power MOS » 

source (contact) 9 r «He oxyde 



Fig. 1c. 


tion, le MOS de puissance peut être 
mis en conduction et maintenu à l’état 
passant par une simple impulsion de 
courant de grille (durant la phase de 
conduction, le courant de grille est 
totalement négligeable) et le maintien 
d’une tension de commande. 

- Une commande compatible avec 
les circuits intégrés traditionnels. 

Bon nombre de circuits intégrés de 
technologie LSI ainsi que les périphé¬ 
riques de microprocesseurs permet¬ 
tent une attaque directe des transis¬ 
tors MOS. 


La technologie est de type « Pla¬ 
nar » mais avec une conduction verti¬ 
cale. La figure 1 montre les différen¬ 
tes phases ayant permis d'aboutir à 
cette technologie : 

• Le D-MOS, pour les faibles signaux. 

• Le MOS à gravure en V, première 
structure de puissance. 

• Le D-MOS de puissance, structure 
actuelle. 

Chaque dispositif de puissance est 
maintenant obtenu par diffusions suc¬ 
cessives et réalisation d’une multitude 
de cellules (plusieurs milliers) connec¬ 
tées en parallèle. 

Le transistor est obtenu par diffu¬ 
sions successives d’une zone P + ser¬ 
vant à créer le canal et d'une zone N + 
réalisant la source dans une couche 
épitaxiale, faiblement dopée N~, dépo¬ 
sée sur un substrat N + formant le 
drain. La métallisation de source 
court-circuitant la jonction N + P + rend 
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Fig. 2a. 


bloqué le transistor N + P + parasite qui 
se forme en parallèle sur le dispositif 
MOS. 

Cette couche de métallisation relie 
entre elles les sources de chaque cel¬ 
lule. La grille est obtenue par du sili¬ 
cium polycristallin placé entre deux ré¬ 
gions P + et isolé d’elles, et de la 
région N', par une couche d’oxyde. 

Le contact de grille est pris sur une 
petite partie de la face supérieure non 
recouverte de la métallisation de 
source. 

Lorsqu'une tension positive, supé¬ 
rieure à la tension de seuil V GS (TH) est 
appliquée entre grille et source, une 
couche de type N se crée dans la 
région P + , sous la grille, autorisant la 
circulation d’un flux d'électrons de la 
source vers le drain (soit en sens 
conventionnel du courant du drain 
vers la source). Nous obtenons donc 
une circulation verticale du courant à 
partir du drain, puis horizontale dans 
la zone du canal et de la source. 

A l’état passant, le transistor MOS 
de puissance se comporte comme 
une résistance drain-source. La fi¬ 
gure 1d explicite la décomposition de 
cette résistance en trois éléments de 
base : 

• R c : résistance du canal, 

• R a : résistance d'accès, 

• R d : résistance de la zone de drain. 

A résistivité identique de la couche 
épitaxiale, un composant haute ten¬ 
sion devra avoir une zone N - plus 
épaisse et offrira donc une résis¬ 
tance R 0 n plus élevée qu’un compo¬ 
sant basse tension. 

Nous entrevoyons ici l’une des prin¬ 
cipales limites de ce type de compo¬ 
sant. 

Lorsqu’aucune tension n'est appli¬ 
quée sur la grille, le composant est à 
l'état bloqué et ne laisse passer qu’un 
faible courant de fuite. 



Fig. 2b. 


Si la tension V DS devient négative 
(positive sur la source et négative sur 
le drain) le dispositif se comporte 
comme une jonction PN. Cette diode 
peut, dans certains cas, être utilisée 
comme diode montée en antiparallèle 
sur le transistor, autorisant la circula¬ 
tion d’un courant inverse. 

Il est à noter que ce fonctionne¬ 
ment présente de nombreux inconvé¬ 
nients du fait de la charge recouvrée 
importante au blocage de la diode et 
est, en général, incompatible avec des 
fréquences de fonctionnement éle¬ 
vées. 

Paramètres caractéristiques 


Un transistor MOS de puissance 
est un dispositif commandé en ten¬ 
sion. 

Le potentiel de la grille détermine 
l’amplitude du courant drain admissi¬ 
ble. 

Les principales caractéristiques 
sont données par les courbes 1 à 6 de 
la figure 3. 

La caractéristique statique en sor¬ 
tie est donnée courbe 1. Pour une 
valeur fixée de la tension V GS (supé¬ 
rieure à la tension de seuil) le canal 
créé ne laisse circuler qu’un courant 


limité. Pour une valeur déterminée du 
courant drain, le canal devient saturé 
et une augmentation de la tension 
drain-source n'entraînera aucun ac¬ 
croissement de courant. Une valeur 
plus élevée de V GS provoquera une 
profondeur de canal plus importante 
et un plus fort courant avant satura¬ 
tion. 

La pente de la partie linéaire de 
cette caractéristique permet de déter¬ 
miner la résistance R 0 n qui est l'une 
des grandeurs les plus importantes 
pour un fonctionnement en commuta¬ 
tion. 

En général, R D son est donnée à 
25 °C pour une tension V GS de 10 V 
(plus de trois fois la tension de seuil 
mais inférieure à V GS max.) et une va¬ 
leur fixée de courant. On trouve une 
valeur de 0,05 Q à 0,2 fi pour un com¬ 
posant 100 V et de 2 à 8 Q pour un 
dispositif 1 000 V. 

La courbe 2 montre les variations 
de la résistance R DS on en fonction de 
la température. Pour un type 
moyenne tension (> 400 V), le para¬ 
mètre Rdson double pour une éléva¬ 
tion de température de 25 °C à 
125 °C. Pour les transistors de plus 
faible tenue en tension, le coefficient 
passe à 1,6 pour le même échauffe- 
ment. Cet accroissement de la résis¬ 
tance permet une limitation de cou- 


Paramètre 

MOS 

BIPOLAIRE 

Vitesse de commutation 

* * * ★ 

* * * 

Pertes de commutation 

* * * ★ 

* * * 

Pertes à l’état passant 

* ★ * 

* * * ★ 

Surintensité admissible 

* * * * 

* * 

Stabilité thermique 

* * * * 

★ * * * 

Simplicité de commande 

* * * * 

* * 

Energie de commande 

* ★ * * 

* 

Aire de sécurité 

* * * * 

* * ★ 

Simplicité de mise en parallèle 

* * * * 

★ * ★ 

Coût du composant 

* ★ 

* * * * 

Coût du système 

* * * * 

* ★ ★ 


Tableau 1 
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rant et protège le dispositif contre la 
formation de « points chauds ». De 
plus, ce phénomène permet une 
bonne répartition du courant dans 
l’ensemble des cellules d’uo même 
cristal et facilite la mise en parallèle 
de plusieurs composants. 

La valeur spécifiée R 0 n est donnée 
à 25 °C, et sa connaissance à la tem¬ 
pérature exacte de fonctionnement 
est fondamentale pour un dimension¬ 
nement correct. 

La courbe 3 représente l’aire de sé¬ 
curité du transistor MOS de puissance 
(dans le cas d’un fonctionnement cor¬ 
rect). A l’inverse des transistors bipo¬ 
laires, le MOS ne présente pas de 
phénomène de second claquage et 
est donc plus stable en température. 

La courbe 4 donne la dégradation 
de puissance admissible en fonction 
de la température. 

La courbe 5 représente la trans¬ 
conductance directe g^ = dl D /dV GS . 
Celle-ci est assimilable au gain du 
transistor bipolaire ( = dl c /dl B ). 

En général, g fe est donnée à V DS 
fixée. 

La courbe 6 donne les variations du 
courant drain l D en fonction de la ten¬ 
sion de commande V GS . 

La vitesse de commutation élevée 
est l’un des principaux atouts du MOS 
de puissance. Elle est indépendante 
de la température mais déterminée 
principalement par la capacité d’en¬ 
trée du composant ainsi que par la 
tension et l’impédance du circuit de 
commande. Des temps inférieurs à 
10 ns sont ainsi réalisables avec des 
circuits d’attaque appropriés. 

« Powermos » ou bipolaire ? 


Le tableau 1 donne un comparatif 
des principales propriétés d’un com¬ 
mutateur de puissance pour les deux 
technologies, MOS et bipolaire. 

Ce tableau ne fait pas apparaître la 
limitation, ou du moins le compromis 
R on - BV dss du transistor MOS qui 
laisse un avantage aux dispositifs 
forts courants/haute tension de tech¬ 
nologie bipolaire. Le MOS, quant à lui, 
tend progressivement à s’imposer 
dans les applications basse tension. 

L’utilisation simultanée des deux 
technologies dans un même système 
permettra sans doute d’obtenir d’inté¬ 
ressantes performances en moyenne 
et surtout haute tension (600 à 
800 V). 



0 25 V 0 s(V) 50 


Fig. 3. - Courbe 1. 
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Fig. 3. - Courbe 3. 



Fig. 3. - Courbe 5. 



Fig. 3. - Courbe 2. 
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Fig. 3. - Courbe 4. 
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Fig. 3. - Courbe 6. 
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Fig. 4. 


Utilisation des MOS 
de puissance dans les 
convertisseurs à découpage 


Généralités 

Nous étudierons, dans cet article, le 
fonctionnement des transistors MOS 
de puissance dans les convertisseurs 
à découpage, en prenant comme réfé¬ 
rence une alimentation à transfert di¬ 
rect d’énergie, ou « Forward », déli¬ 
vrant 20 A sous 5 V et alimentée par 
une tension continue de 50 à 60 V (cf. 
fig. 2a déjà citée en introduction). 

Le fait que les temps de commuta¬ 
tion des MOS de puissance soient 
quelques dizaines de fois plus faibles 
que ceux des transistors bipolaires 
laisse un très large choix de la fré¬ 
quence de fonctionnement. 

La théorie nous enseigne que le vo¬ 
lume des composants magnétiques 
d’un tel système est inversement pro¬ 
portionnel à la fréquence de décou¬ 
page. 

Une première approche consiste 
donc à considérer que l’optimisation 
du convertisseur passe par la fré¬ 
quence la plus élevée possible. 

La réalisation de l’alimentation im¬ 
pose cependant une fréquence limite, 
due aux points énoncés ci-après : 

- L’inductance série parasite L s et 
l’inductance de fuite L, du transfor¬ 
mateur peuvent générer des oscilla¬ 
tions et, par là même, des surtensions 
très importantes aux bornes du tran¬ 
sistor (cf. fig. 2b). 

- L’élévation des pertes dans le tran¬ 
sistor MOS et le circuit de protection 
contre les surtensions. 


dance H.F. du bobinage pouvant 
compenser le gain obtenu par éléva¬ 
tion de fréquence. 

- L’inductance série équivalente de la 
capacité de filtrage, ESL, pouvant li¬ 
miter la réduction de l’inductance de 
sortie théoriquement compatible avec 
l'élévation de fréquence. 

L'influence exacte des facteurs ci- 
dessus est difficile à évaluer, particu¬ 
lièrement en ce qui concerne les in¬ 
ductances série parasites, avant que 
le dimensionnement complet du 
convertisseur ait été fait. 

Cependant, nous devons faire quel¬ 
ques hypothèses afin de pouvoir pré¬ 
déterminer une fréquence optimale de 
fonctionnement et dimensionner le 
circuit magnétique. 

Dans les paragraphes suivants, 
nous examinerons le phénomène des 
inductances parasites, afin de juger 
de son influence dans un système 
réel. 

Nous en déduirons les temps de 
commutation autorisés pour le transis¬ 
tor de puissance, ce qui permettra un 
premier choix de la fréquence de 
fonctionnement. 

Nous regarderons ensuite l’in¬ 
fluence, sur ce choix de fréquence, 
des différents fonctionnements du 
transformateur et de l’inductance de 
filtrage. 

Choix des temps 
de commutation 

La figure 4 montre trois circuits 
possibles de protection contre les sur¬ 
tensions, utilisables aux bornes du 
transistor MOS. 

En pratique, il existe toujours une 
inductance parasite série due au câ¬ 
blage, L w . dans la branche du drain. 
Celle-ci provoque, lors des commuta¬ 


tions, des surtensions comme celle 
montrée à la figure 5. 

L’importance de l’inductance L w ne 
peut être réellement évaluée qu'une 
fois le système réalisé. 

La courbe de la figure 6 peut per¬ 
mettre une estimation de L w . Ce gra¬ 
phe donne l’inductance obtenue avec 
un fil de cuivre de 1 mm de diamètre 
formant une spire carrée, en fonction 
de la longueur d'un côté (en millimè¬ 
tres). 

Pour limiter l’inductance d’une bou¬ 
cle à 50 nH, le côté du carré considéré 
comme formant la boucle doit être au 
plus égal à 22 mm. Ceci est très diffi¬ 
cile à réaliser en pratique. Une valeur 
de 100 nH est un peu plus réaliste et 
correspond à une boucle de 35 mm 
de côté ou deux boucles de 22 mm de 
côté chacune. 

La surtension V w aux bornes de l’in¬ 
ductance parasite L w peut être calcu¬ 
lée par la formule suivante : 


Pour un convertisseur de 100 W, 
5 V, 20 A de sortie et connecté à une 
alimentation continue 50 V d’entrée, 
la valeur nominale du courant drain 
est de 5 A (convertisseur Forward 


VdS 


Vw 

1 

1 


VdC 

— 

1 







Fig. 5. 


- Une valeur trop grande des pertes 
dans le noyau magnétique et l’impé¬ 
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avec rapport cyclique de 0,5 maxi¬ 
mum). La technologie des transistors 
MOS de puissance permet la coupure 
de ce type de courant en 10 ns. 
Considérons alors une inductance L w 
de 100 nH et un temps de coupure de 
10 ns ; la surtension V w obtenue aux 
bornes du MOS est alors : 

V w = 100 x 5/10 
soit 

V w = 50 V 

Cette surtension est de l'ordre de 
grandeur de la tension d’alimentation 
et est inacceptable. Nous pouvons 
établir deux moyens de réduire cette 
surtension jusqu’à une valeur tolérable 
de 10 V: 

- réduire l’inductance parasite L w à 
20 nH en faisant tenir les composants 
du circuit de protection et le transistor 
dans une boucle de 10 mm de côté. 
Ceci ne semble pas très réaliste ; 

- augmenter le temps de commuta¬ 
tion et accepter une coupure du cou¬ 
rant drain en 50 ns. 

La deuxième méthode peut être 
simplement mise en oeuvre par ad¬ 
jonction d’une résistance dans le cir¬ 
cuit de grille. Celle-ci aura, de plus, 
l’avantage d’éviter ou de limiter les 
oscillations dans le circuit de com¬ 
mande de grille pouvant détériorer la 
« pseudo-jonction » grille-source, voire 
le composant, par mise en conduction 
ou blocage accidentels. Nous choisi¬ 
rons donc un temps de commutation 
de 50 ns comme base de dimension¬ 
nement pratique de notre système. 

Choix de la fréquence 
de fonctionnement 

Influence du fonctionnement 
du transistor 

Afin d’optimiser l’utilisation du tran¬ 
sistor MOS, dont les pertes en 
conduction, générées par la résistance 
F*dson. sont de l’ordre de 5 W (pour un 
courant de 5 A et une résistance 
Rdson de 0,2 ü environ), nous devons 
limiter les pertes au blocage à 0,5 W. 
Les pertes dues à la mise en conduc¬ 
tion sont généralement négligeables 
devant celles dues au blocage, du fait 
que l'inductance de fuite du transfor¬ 
mateur limite la croissance du cou¬ 
rant. 

Si nous considérons les formes 
d’onde théoriques de courant et ten¬ 
sion drain, lors des commutations 
sous charge résistive (fig. 7) et induc¬ 
tive (fig. 8), nous pouvons procéder à 
une comparaison des pertes au blo¬ 
cage. 




On a : 

p _ ip Vp . . . f 
^sw - —g— t r 

sur charge résistive (1) 
et 


sur charge inductive (2) 


lo Vo 



>o V D 



T 




Fig. 8. 


Pour une quantité de pertes don¬ 
née, P sw , et un temps de commuta¬ 
tion choisi, nous pouvons écrire, 
d’après l’équation 1 : 

f = ^ Psw 
lp V D t 

soit, avec : 


P sw = 0,5 W, l D = 5 A, t = 50 ns et 
V D = 120 V 


f = 


6 x 0,5 x 10 9 

5 x 120 x 50 


= 100 kHz 


avec : 

l D = courant maximal avant blocage 
V D = tension drain maximale après 
blocage 

t = durée de la commutation 
f = fréquence de fonctionnement du 
système (= 1/T). 


Si nous considérons maintenant le 
cas de la charge inductive, l'équa¬ 
tion 2 nous donne une fréquence trois 
fois plus petite, soit environ 33 kHz. 

Quoiqu’il en soit, la pratique nous 
enseigne qu’un circuit d’aide à la 
commutation est nécessaire pour limi- 


Circuits d’aide à la commutation 

70 kHz 

100 kHz 

a) aux bornes du transistor 



• blocage 

0,9 W 

1,29 W 

• mise en conduction 

0,3 W 

0,43 W 

b) aux bornes des diodes de sortie 

0,1 W 

0,14 W 

c) aux bornes de l’enroulement de démagnétisation 

0,15 W 

0,21 W 

TOTAL 

1,45 W 

2,07 W 

Pertes dans le transistor 



• au blocage 

0,63 W 

0,90 W 

• à la mise en conduction 

0,23 W 

0,33 W 

TOTAL 

0,86 W 

1,23 W 

Bilan total 



a) Circuits d’aide à la commutation 

1,45 W 

2,07 W 

b) Transistor 

0,86 W 

1,23 W 

c) Transformateur 

1,74 W 

1,6 W 

TOTAL des pertes en fonction de f 

4,05 W 

4,9 W 


Remarque : Les pertes en conduction dépendant du seul rapport cyclique 
ne sont pas considérées ici. 


Tableau 2 
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ter la surtension aux bornes du tran¬ 
sistor durant la phase de blocage. 
Nous considérerons donc la forme 
d’onde obtenue sur charge résistive 
(le circuit d’aide à la commutation li¬ 
mitant la croissance de la tension aux 
bornes du transistor) et une fréquence 
de fonctionnement de 100 kHz. 

Influence du fonctionnement 
du transformateur 


[ | 1/2 Demag. 

Ecran _ 


L _ | Aux. aec. 

Ecran 

' 1 1/2 Demag. 


1/2 Primaire 


Il est clair que, même à une fré¬ 
quence inférieure à 100 kHz, le plus 
grand soin devra être apporté au câ¬ 
blage de cet étage pour ne pas intro¬ 
duire d’inductances série parasites 
dues à de trop longues connexions. 
Les nouvelles technologies de 
condensateur pour circuit de puis¬ 
sance permettent, à cette condition, 
un fonctionnement limité à 100 kHz. 


Nous avons réalisé, pour un conver¬ 
tisseur DC/DC, 5 V-20 A, un transfor¬ 
mateur utilisant les noyaux 
E 42/21/25 en matériau 3C8 pour 
une fréquence de 100 kHz, Les détails 
du bobinage sont donnés à la figure 9 
et les performances du transformateur 
en fonction de la fréquence (dans une 
gamme de 50 kHz à 100 kHz) à la 
figure 10. 

Le dimensionnement est fait pour 
obtenir 110 mT d’induction à 
100 kHz, afin de limiter les pertes 
dans le noyau magnétique à 45 % 
des pertes totales du transformateur. 

L’induction nominale de fonction¬ 
nement doit être limitée à 50 % de la 
valeur maximale spécifiée (à une tem¬ 
pérature de 100 °C) de 320 mT pour 
éviter tout phénomène de saturation 
lors des transitoires dûs à l’application 
soudaine d’une charge en sortie ou 
d’une trop forte tension d’alimentation 
en entrée, pouvant se traduire par une 
réduction du rapport cyclique b jus¬ 
qu’à une valeur de 50 % du rapport 
cyclique maximal autorisé. 

Ceci nous permet, au vu du fonc¬ 
tionnement du transformateur, de 
choisir une induction de 160 mT. 
Cette valeur correspond à une fré¬ 
quence d’utilisation de 70 kHz 
d’après la figure 10. L’augmentation 
des pertes dans le transformateur est 
alors de 140 mW, soit 8,7 %. Cette 
variation reste faible par rapport à 
celle obtenue dans le reste du sys¬ 
tème pour une même variation de fré¬ 
quence. 

Influence du circuit de limitation 
des surtensions au blocage 

En pratique, nous utiliserons, lors 
du dimensionnement d’un convertis¬ 
seur, un réseau RC servant à limiter 
les surtensions aux bornes du transis¬ 
tor lors du blocage et à réduire les 
oscillations, susceptibles de générer 
des émissions RF. Les pertes obte¬ 
nues dans ce réseau ainsi que dans le 
transistor sont données aux fréquen¬ 
ces de 70 kHz et 100 kHz par le ta¬ 
bleau 2. 


Fig. 9. 



f (kHi) 


Fig. 10. 


-v. 



Fig. 11. 


Inductance du filtre de sortie 

La fonction principale de ce filtre 
de sortie (fig. 11) est d’atténuer les 
oscillations de la tension secondaire 
et de donner à celles-ci une amplitude 
crête à crête de l’ordre de 18 mV, soit 
environ 1 000 fois moins qu’à l’entrée 
du filtre, pour obtenir une ondulation 
acceptable en sortie. Pour que ce fil¬ 
tre soit efficace, il faut que l’induc¬ 
tance série équivalente (ESL) du 
condensateur de sortie soit négligea¬ 
ble. 

La figure 12 montre l'impédance 
d’un condensateur électrolytique de 
22 000 fiF-10 V en fonction de la fré¬ 
quence. 


Conclusion quant au choix 
de la fréquence de commutation 

Au vu de ce qui précède, il est vrai 
qu'une faible rapidité de commutation 
est préférable pour limiter les surten¬ 
sions aux bornes du transistor et 
qu’une faible fréquence de fonction¬ 
nement réduit les pertes dans le tran¬ 
sistor et le réseau d’aide à la commu¬ 
tation. 

De plus, dans le cas d’un transfor¬ 
mateur, dimensionné pour une fré¬ 
quence de 100 kHz, présentant un 
certain bilan de pertes dans le noyau 
et le bobinage, la fréquence de fonc¬ 
tionnement peut être ramenée à 
70 kHz sans autre modification si l'on 
accepte une augmentation des pertes 
dans le transformateur de 140 mW 
(cas du convertisseur DC/DC men¬ 
tionné). Au global, les pertes totales 
dépendant de la fréquence seront in¬ 
férieures de 850 mW à 70 kHz par 
rapport à 100 kHz. 

De plus, au-dessus de 70 kHz, la 
taille de l'inductance de sortie ne sera 
pas sensiblement réduite du fait des 
phénomènes parasites générés par le 
condensateur de filtrage (ESL en par¬ 
ticulier), à moins que la technologie 
de celui-ci n’évolue... 

Aujourd’hui, la fréquence optimale 
de fonctionnement se situe entre 
70 kHz et 100 kHz pour ce type de 
convertisseur. Une fréquence supé¬ 
rieure entraînerait, d'ailleurs, certains 



Fig. 12. 
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problèmes de câblage et ferait appel 
à des composants plus onéreux, af¬ 
fectant ainsi le rapport qualité/prix du 
système. 

Généralisation aux autres 
alimentations à découpage 

Partons de la conclusion précé¬ 
dente en posant que la fréquence op¬ 
timale d’un convertisseur DC/DC de 
5 V-20 A en sortie et 60 V en entrée 
se situe entre 50 et 100 kHz. 

Si le même système devait avoir 
une tension d’alimentation de 12 V, 
l'estimation des inductances de câ¬ 
blage serait à peu près inchangée 
mais le courant commuté par le tran¬ 
sistor serait cinq fois plus important 
ainsi que les surtensions générées à 
ses bornes. 

Du fait du passage de 60 V à 12 V, 
la surtension relative est, dans le se¬ 
cond cas, vingt-cinq fois plus impor¬ 
tante que dans le premier. La fré¬ 
quence de fonctionnement la plus 
faible autorisée pour ce type de sys¬ 
tème (20 kHz pour rester dans le do¬ 
maine inaudible) serait sans doute la 
plus appropriée pour permettre un 
bon compromis entre des temps de 
commutation plus longs et des pertes 
par commutation non prépondérantes 
dans le bilan global. 

De même, si un tel système était 
dimensionné pour une tension d’en¬ 
trée de 300 V, la surtension relative 
deviendrait 25 fois plus faible. On 
pourrait alors envisager une fréquence 
de fonctionnement vingt-cinq fois plus 
élevée mais la pratique nous dit que le 
retard à la croissance (et décrois¬ 
sance) du courant secondaire, lié à 
l’inductance de fuite du transforma¬ 
teur entre primaire et secondaire, li¬ 
mite la nécessité et l’utilité d’une trop 
grande fréquence de commutation au 
primaire. 

De plus, les oscillations dues aux 
décharges des capacités introduites 
par le montage et les pertes par com¬ 
mutation dans les diodes de redresse¬ 
ment et les circuits d’aide à la com¬ 
mutation poseraient de sérieux 
problèmes. 

Une fréquence de fonctionnement 
de l’ordre de 100 kHz semble à nou¬ 
veau optimale, en tenant compte de 
la réalisation des différents bobinages 
(transformateur-self), du prix des 
composants et du temps de réalisa¬ 
tion. 

Un facteur important reste la puis¬ 
sance transitée. Pour des puissances 
inférieures à 50 W, les conducteurs 


utilisés pour des éléments bobinés 
sont fins et les problèmes posés par 
les impédances H.F. restent négligea¬ 
bles, même au-delà de 100 kHz alors 
qu’ils fixent une limite à environ 
25 kHz pour des puissances supérieu¬ 
res à 500 W. 

Nous conclurons donc en disant 
que le dimensionnement d'un système 
(transformateur, filtre, surtensions, 
etc.) et sa réalisation sont compati¬ 
bles avec des fréquences de commu¬ 
tation élevées pour les faibles puissan¬ 
ces et faibles pour des puissances 
élevées. 

Conclusions 


Dans ce type d’application, les 
avantages du transistor MOS sur le 
bipolaire sont : 

• Un fonctionnement « simple » ne 
faisant pas appel à des compromis de 
courant et commande de base, de 
temps de stockage et ne présentant 
pas de risque de second claquage. 

• Une très faible énergie de com¬ 
mande permettant d’obtenir un bon 
rendement global. 

• Une fréquence de commutation 
possible beaucoup plus élevée sans 
atteindre des pertes prohibitives au 
blocage ou à la mise en conduction. 

• Une fréquence de commutation 
« ajustable », permettant de réduire 
les surtensions et émissions RF trop 
importantes en fonction des caracté¬ 
ristiques désirées. La figure 13 donne 
un exemple de circuit convertisseur 
DC/DC 5 V-20 A dont l’étude a été 
fondée sur les critères précédemment 
exposés. 

A. Papoular 
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SUPERKIT H 6809 Z80 

le kit pédagogique extensible 
en outil de développement 




Le Superkit II 

En deux ans, des dizaines d'écoles (LEP, IUT, AFPA...) ont 
opté pour notre SUPERKIT. Les raisons ? les voici : 

Un assembleur intégré vous permet désormais d'écrire vos 
programmes en symbolique (*) : ORG, RMB, EQU, FCC. 

Un pP. moderne, le 6809, avec lequel vous pouvez enseigner 
les nouvelles méthodes de programmation dynamique. 

Les 6800, 8085, 6502 et Z80. Actionnez un dip-switch et 
hop! vous avez changé de langage pP.. D'autres pP. sont en 
cours d'étude (6805 par ex..) et vous avez ainsi la certitude 
d'avoir un matériel toujours d'actualité. 

30 afficheurs ou- visu, classique, au choix. Dans les deux cas 
vous avez continuellement sous les yeux les registres inter¬ 
nes du pP. : A, B, X, Y... ou BC, DE, HL... et vous pouvez 
suivre votre programme pas à pas avec une grande facilité. 
Le CCR est décodé bit à bit. De plus, 6 touches vous font 
ressortir instantanément des zones de mémoires, de piles ou 
d'interfaces. Ainsi, l'étude d'une PUSH ne nécessite qu'une 
seule manip. (avec certains kits à 6 afficheurs, vous en avez 
jusqu'à 19, faites vous-même le calcul). 

Interfaces : 2xPIA, 2xRS232C à 6850, une K7 et un 6840 
partiellement utilisé. Les signaux de bus bufférisés sortent 
par un DIN 41612. Quant à nos cartes d'interfaces, nous 
vous proposons du sérieux : contrôleur floppy, CRTC 6845.... 

Le résultat, le voici : Si un kit à 6 afficheurs nécessite 100 
manips. pour exécuter un programme donné, il ne vous en 
faut qu'entre 10 et 18 avec le SUPERKIT II. La pédagogie 
n'a pas été améliorée de 10 ou de 20%. mais de 800%. 

(*) L'assembleur nécessite un terminal RS232C. 

NOTE : DATA R.D. a déposé plusieurs brevets d'invention. 

Marques déposées : Z80=Zilog, FLEX = TSC, Goupil=SMT, PDP11=Digital 
Equipments, OS9=Microware, PC-DOC=IBM/Microsoft, UNIXzRHI Inhs. 


L'outil de développement 

Grâce à nos cartes d'extension, vous pouvez transformer 
votre SUPERKIT II en outil de développement en quelques 
secondes, juste le temps de brancher les cartes. Cette inno¬ 
vation est très intéressante : vous faites les formations de 
premier niveau avec le kit, et vous continuez ensuite avec 
les langages évolués ("C" etc...) avec le même matériel. 

Nous avons également un "kit" outil de développement avec 
programmateur de REPROM incorporé, la carte MERCURE. 

Enfin, notre système ULYSSE (voir photo) est un outil de 
développement complet "clefs en mains". Vous choisissez 
votre terminal (ou PC) et nous l'adaptons gratuitement. 

Dans tous les cas, nous réalisons votre rêve : un outil de 
développement performant à un prix (enfin) abordable. 

LOGICIELS. Nous avons l'une des gammes les plus fournies 
du marché. Par exemple, nous vous proposons pas moins de 
7 compilateurs "C" différents : du "Tiny C" à 980 Frs. HT. 
au plus puissant de tous, le "C" d'INTROL, disponible égale¬ 
ment sous FLEX (Goupil...), PC-DOS, OS9 et PDP11/UNIX . 

Quant aux assembleurs, nous avons les 6809, 6800/1/2/3/4 
6805/8/11, 6502/3, 8080/5, Z8, Z80, 1802/5, 8048, 8051 et 
68000. Et pour les autres langages, nous avons des assem¬ 
bleurs structurés 6809, plusieurs PASCAL, des compilateurs 
BASIC industriels, le PL/9,le FORTH, des traitements de 
textes (pour vos rapports), des tableurs, des DBMS etc.... 

Demandez notre documentation sur le SUPERKIT II, le 
monocarte MERCURE et le système ULYSSE ainsi que sur 
nos logiciels, et notamment sur le langage "C". 

DATA R.D. Si tél (75) 42 27 25 

Z.l. de l’ARMAILLER 

Rue Gaspard Monge 26500, BOURG-LES-VALENCE 

(FRANCE) 
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Où l’on reparle de savants qui « ne manquaient pas d’air » ! 



L’ozone par effluve 

Applications thérapeutiques à la biologie marine 


Bien que méconnu, l'ozone n'est pas un gaz rare ! Dans certaines conditions au moment 
des orages, ou bien encore au voisinage de circuits très haute tension et même lors 
d'une simple électrolyse de l'eau, l'on a remarqué que l'air environnant pouvait acquérir 
une odeur spéciale. Celle-ci, caractéristique, lui a valu son nom, «o^n»» (sentir). Si, 
vers 1780, des savants comme Van Marum et Cavallo l'attribuaient à l'électricité elle- 
même, il a été démontré plus tard, notamment par les expériences de Frémy, Becquerel 
et Soret, qu'il s'agissait en fait d'une variété allotropique de l'oxygène contenant trois 
atomes dans la molécule, donc de poids moléculaire 0 3 = 48. Il s'agit d'un gaz de couleur 
bleue et fortement odorant qui se forme dans l'air ou l'oxygène et que l'on peut préparer 
de diverses façons. 


Obtention de l'ozone 


A l’état naturel, l’ozone existe nor¬ 
malement dans l’air mais en infime 
quantité. En fonction de différents pa¬ 
ramètres tant physiques que géogra¬ 
phiques ou cosmographiques, les ob- 
servations montrent que la 
concentration est fortement variable. 
L’ozone peut se former dans un grand 
nombre de conditions, en agitant le 
phosphore avec l’eau, par décompo¬ 
sition de l’eau oxygénée avec de 
l’acide sulfurique, par action de diffé¬ 
rents acides sur les peroxydes. En 
dehors des méthodes purement chimi¬ 
ques, l’on observe aussi la formation 
d’ozone par action de rayonnements 
ultraviolets ou de rayons cathodiques. 
L’odeur caractéristique est encore gé¬ 
néralement perçue lors de l’emploi de 
lampes à vapeur de mercure ou de 
sources très hautes tensions, notam¬ 
ment au voisinage de machines élec¬ 


trostatiques en activité. Enfin, il peut y 
avoir production d’ozone par traite¬ 
ment aux ultrasons d’eau chargée 
d’oxygène dissous. 


De tout ce qui précède, retenons 
que les deux méthodes les plus sim¬ 
ples pour préparer l’ozone sont l’élec- 
trolyse et l’effluve. 



Fig 1. 
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L'ozone par électrolyse 


Il s’agit d’une méthode essentielle¬ 
ment chimique sur laquelle nous ne 
nous attarderons pas, celle-ci n’étant 
pas d’emploi aisé. En fait, il y a pro¬ 
duction d’oxygène ozonisé lors de 
l’électrolyse d’une solution aqueuse 
d’acide sulfurique étendu. Le dégage¬ 
ment s’opère à l’anode et l’on obtient 
de l’oxygène ozonisé à 17 % en poids 
en utilisant une densité de courant de 
60 A/cm 2 avec un électrolyte à 
133 g/1 de S0 4 H 2 à 0 °C. Il est à re¬ 
marquer que plus la température est 
basse, meilleur est le rendemnt, ainsi 
celui-ci s’élève à 28 % en poids pour 
une température de - 14 °C. 

Les meilleurs résultats de cette mé¬ 
thode sont obtenus en superposant 
au courant continu d’électrolyse, un 
courant alternatif sinusoïdal ou 
pseudo-sinusoïdal. Un rendement de 
58 % en poids d’oxygène ozonisé est 
permis par électrolyse d’acide perch- 
lorique à - 56 °C. Le rendement éner¬ 
gétique est alors de 24 g par kilo¬ 
watt/heure, chiffre intéressant que 
l’on peut comparer aux 2 g d’ozone 
par kilowatt/heure obtenus quelques 
décennies auparavant lors de la 
charge à - 50 °C d’éléments d’accu¬ 
mulateurs au plomb jusqu’à une 
f.c.e.m. de 3 V. 


L'ozone par effluve 


La technique est relativement sim¬ 
ple. Il suffit de faire passer de l’oxy¬ 
gène pur ou de l’air filtré très sec entre 
deux électrodes soumises à une très 
haute tension alternative pour obtenir 
un oxygène ozonisé ou un air ozonisé 
avec un rendement pouvant atteindre 
dans certains cas 99 %. (En opérant 
à la température de l’air liquide.) 

Il faut utiliser une source haute ten¬ 
sion de différence de potentiel suffi¬ 
sante avec une faible intensité. Le 
champ électrique régnant dans la 
chambre d’ionisation est puissant et il 
en résulte une ionisation de certaines 
molécules gazeuses, notamment de 
celles d’oxygène et d’azote. Pour fixer 
les esprits entre l’emploi d’oxygène 
pur ou d’air sec, rappelons que ce 
dernier étant dépoussiéré et sec 
contient en volume pour 100 litres : 


- Azote : 78,03 I 

- Oxygène : 20,99 I 

- Argon : 0,93 I 

- Gaz carbonique : 0,03 I 

- Hydrogène : 0,01 I 



Ainsi que les gaz suivants en très 
petite quantité : 


- Néon 

- Hélium 

- Krypton 

- Xénon 


< 0,01 I 


Nous retiendrons donc de ces don¬ 
nées, pour le cas qui nous intéresse 
les proportions approximatives sui¬ 
vantes : 


- en volume : 


78 % d’azote 
21 % d’oxygène 
1 % d’autres gaz 


- en masse : 


76 % d’azote 
23 % d’oxygène 
1 % d’autres gaz 


Ce qui représente sensiblement 4 
volumes d’azote pour 1 volume d’oxy¬ 
gène. 


D’après ces valeurs, il est donc 
clair que le rendement du système en 
utilisant de l’air sec sera nettement 
inférieur au cas d’utilisation d’oxygène 
pur. Nous verrons cependant que, 
pour les applications envisagées en 
thérapie marine, la première solution, 
moyennant des circuits électriques 
performants, sera tout à fait satisfai¬ 
sante. 


De tout ce qui précède, l’oxygène 
pur nous permet seul, sous certaines 
conditions, d’obtenir le rendement de 
99 % que nous avons mentionné par 
ailleurs. Rappelons au lecteur que ce 
gaz est intimement lié à la célèbre ex¬ 
périence de Lavoisier sur la composi¬ 
tion de l’air et que l’on peut résumer 
ainsi : 


« Après avoir établi un dispositif 
semblable à la représentation donnée 
à la figure 1 , le savant observa que la 
surface du mercure se couvrait peu à 
peu de parcelles d’un corps solide 
rouge pendant que le volume total de 
l’air emprisonné diminuait. Lavoisier 
étudia alors séparément le gaz qui res¬ 
tait dans l’appareil ainsi que le solide 


rouge formé à l’issue de l’expérience. 
Il en résulta que le gaz restant était de 
l’azote atmosphérique et le solide 
rouge de l’oxyde de mercure, résul¬ 
tant de la combinaison de l’oxygène 
contenu dans l’air initial avec une par¬ 
tie du mercure chauffé. 

Il en découlait donc la mise en évi¬ 
dence que l’air est essentiellement un 
mélange d’azote et d’oxygène. » 

Cet oxygène, qui permet de prépa¬ 
rer simplement l’ozone dans des des¬ 
criptions que nous allons donner est 
un gaz incolore, inodore et très peu 
soluble dans l’eau. Par ailleurs, il ne 
peut être liquéfié qu’à très basse tem¬ 
pérature. Sous la pression atmosphé¬ 
rique normale, sa température d’ébul¬ 
lition est de - 183 °C. C’est un corps 
simple gazeux polyatomique formé de 
molécules constituées par plusieurs 
atomes identiques liées entre eux. La 
représentation schématique d’un 
atome d’oxygène est donnée à la fi¬ 
gure 2. Les électrons se répartissent 
sur les couches successives, repré¬ 
sentées sur ce schéma par des circon¬ 
férences. La molécule d’oxygène est 
dite diatomique ; celle de l’ozone par 
contre est triatomique, ce que nous 
voyons sur le schéma de la figure 3. 



Fig. 3. 


La molécule triatomique d’ozone 
est donc formée de trois atomes 
d’oxygène et c’est parce que les mo¬ 
lécules d’ozone et les molécules 
d’oxygène, bien que formées d’ato¬ 
mes du même élément, ont des struc¬ 
tures différentes que ces deux corps 
simples gazeux ont des propriétés 
tout à fait dissemblables. 


Electrisation de l'air sec 
ou de l'oxygène pur 


Comme on peut le voir à la fi¬ 
gure 4, le gaz à électriser est enfermé 
dans une enceinte (C) en verre. Celle- 
ci possède en outre deux électrodes 
auxquelles on applique une différence 
de potentiel V. On peut faire varier le 
champ électrique E entre anode et ca- 
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thode par l'intermédiaire du potentio¬ 
mètre P connecté aux bornes du gé¬ 
nérateur continu B. Le gaz n'étant pas 
de prime abord, soumis à une action 
ionisante extérieure, la concentration 
naturelle des ions g est très faible et le 
milliampèremètre ne décele pratique¬ 
ment pas de courant. 

On applique maintenant une diffé¬ 
rence de potentiel suffisamment éle¬ 
vée pour que les ions existant dans le 
gaz s’accélèrent dans le champ élec¬ 
trique intense et acquièrent une éner¬ 
gie suffisante pour ioniser les molécu¬ 
les neutres pendant les chocs. A ce 
moment, chaque ion donne naissance 
pendant un choc à deux ou plusieurs 
ions ; ceux-ci à leur tour sont accélé¬ 
rés dans le champ et disloquent les 
molécules neutres en ions. Ainsi, le 
nombre d’ions dans le gaz croît très 
rapidement et il devient conducteur. 

On distingue deux espèces de 
chocs entre particules, notamment 
entre ions, électrons et molécules neu¬ 
tres. Pendant les premiers les particu¬ 
les ne subissent aucun changement 
interne et il y a seulement échange 
d’énergies cinétiques. Au cours des 
chocs de l’autre espèce, il y a modifi¬ 
cation de la structure des atomes et 
des molécules. L’énergie cinétique des 
particules qui s’entrechoquent se 
transforme en énergie potentielle. Ces 
électrons libérés de la cathode et 
captés par le champ électrique dans 
leur course vers l'anode provoquent 
l’ionisation du gaz et la conductivité 
de celui-ci. Ce flux d’ensemble d’élec¬ 
trons constitue une certaine partie du 
courant total traversant le gaz. 

Pour calculer l’intensité du courant 
dans le gaz, on suppose qu’il y ait 
dans l’unité de volume du gaz n + ions 
positifs portant les charges q + , et n_ 
ions négatifs avec les charges q_ ; les 
nombres n + et n_ peuvent être diffé¬ 
rents l’un de l’autre, mais l’on doit 
toujours avoir n + q + = n_ q_. Etant 
donné que le mouvement des charges 
positives dans un sens et celui des 
charges négatives dans l’autre sens 
représente un courant d’un seul et 
même sens, d’après la formule : 



l'intensité du courant dans le gaz est : 

I = q + n + v + S + q_n_v_S 

où v + et v_ représentent les vitesses 
d’ensemble des ions correspondants 
dans le gaz et S la surface de la sec¬ 
tion traversée par les ions. Cette sur¬ 
face peut évidemment varier pour dif¬ 
férentes sections de l’enceinte. 


Considérons maintenant la densité 
de courant : 



i = q + n + v + + q_n_v_ (1) 

En désignant par n, comme précé¬ 
demment, le nombre de particules 
chargées élémentaires dans l'unité de 
volume du conducteur, le mouvement 
des ions à travers le gaz se fait avec 
perte d’énergie pendant les chocs, 
celle-ci étant continuellement com¬ 
pensée par le travail du champ électri¬ 
que lorsque le mouvement des ions 
est établi. A ce moment, on évalue la 
résistance éprouvée par les ions lors 
de leur mouvement dans le gaz en 
introduisant des forces de frottement 
F + et F_ proportionnelles aux vitesses 
des ions correspondants : 

F+ = k + v + 

F_ = k_v_ 

k + et k_ représentant respective¬ 
ment les coefficients de frottement 
des ions positifs et négatifs. Lorsque 
le mouvement des ions est perma¬ 
nent, ces forces de frottement doivent 
être équilibrées par les forces électro¬ 
statiques q+E et q_E et nous avons : 

k+v + = q+E 

v + = .jL E = v + °E (2) 

k_v_ = q_E 

v_ = ^E = v_°E 


Les quantités : 



sont appelées « mobilités des ions ». 
Elles sont numériquement égales aux 
vitesses du mouvement permanent 
des ions lorsque la valeur du champ E 
est égale à l’unité. Par substitution des 



termes de l’équation (2) dans l'équa¬ 
tion (1) nous obtenons pour la densité 
du courant. 

= (q + n + v + ° + q_ n_ v_°) E = rE 

Par conséquent, le coefficient de 
conductivité du gaz 


p n + p n_ 

t = q- ïï: + o-V 

= q + n + v + ° + q_ n_ v_° 


(3) 


dépend de la concentration des ions 
et de leurs mobilités. 



Lors du passage du courant électri¬ 
que dans le gaz, des ions disparais¬ 
sent par recombinaison quand il y a 
heurts accidentels d’ions de différen¬ 
tes parités et l'on a obtention de mo¬ 
lécules neutres, ainsi que par neutrali¬ 
sation pendant leurs impacts sur les 
électrodes de charges contraires. La 
recombinaison est proportionnelle à la 
concentration des ions positifs et né¬ 
gatifs c'est-à-dire à n + n_ ; le nombre 
d’ions de même parité disparaissant à 
chaque seconde dans l’unité de vo¬ 
lume nous donne : 

A n’ + = i> + n + n_ An’_ = v_ n + n_ 

où v + et sont des coefficients dé¬ 
pendant du gaz, de la pression à l’in¬ 
térieur de l’enceinte, de la tempéra¬ 
ture... quand à la neutralisation des 
ions sur les électrodes, elle est pro¬ 
portionnelle à l’intensité du courant I à 
travers le gaz. En supposant qu’il se 
neutralise par unité de temps AN” 
ions positifs et négatifs et en posant 
AN” # I, dans l’unité de volume du 
gaz nous avons : 



avec V = volume du gaz. 
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En posant maintenant V = S t où S 
représente la section et t la longueur 
de la chambre d’ionisation, on a : 

I I = _i_ 

V S II 

avec i = densité du courant 

A l’état d’équilibre, le nombre 
d’ions An ± formés dans l'unité de vo¬ 
lume du gaz pendant l’unité de temps 
doit être compensé par la disparition 
d’ions de signes correspondants par 
recombinaison et neutralisation aux 
électrodes : 

An± = An’± + An" ± 

Lorsque l’intensité du courant d’io¬ 
nisation est constante, ces nombres 
ne varient pas. En outre, si elle est 
très petite, il est tout à fait possible de 
négliger la quantité An” ± par rapport 
à An’ ±. Il résulte alors : 

An ± # An’ ± = i>± n + n _ 

(n + et n_ = Cste) 

Dans ces conditions, la conducti¬ 
vité t dans la formule (3) est une gran¬ 
deur constante et ne varie donc pas 
lorsque l’intensité du courant dans le 
gaz croît ou décroît, et nous avons 
alors une concordance entre la loi 
d’ohm et i = r E. 

Nous déduisons de tout cela, pour 
le cas qui nous intéresse que lorsque 
le courant est relativement faible, il y a 
proportionnalité entre l’intensité du 
courant et la tension appliquée. 

Par ailleurs, en additif des calculs 
précédents, il est possible de mesurer 
le courant passant dans le gaz en in¬ 
tercalant avec le tube contenant le 
gaz une résistance pure de valeur très 
élevée, plusieurs dizaines de mé- 
gohms, et de mesurer la différence de 
potentiel aux bornes de cette résis¬ 
tance R avec un voltmètre électroni¬ 
que V E . La détermination de l'intensité 
dans le gaz se fait alors simplement 
par la loi d'ohm : 


En utilisant une très forte différence 
de potentiel, les ions positifs sont for¬ 
tement accélérés dans le champ élec¬ 
trique et, heurtant la cathode, lui arra¬ 
chent des électrons. Il est essentiel 
qu’un « ion lourd » puisse arracher à la 
cathode plusieurs voire même un 
grand nombre d'électrons. En outre le 
champ électrique à la surface de cette 
électrode est si intense qu’il capte gé¬ 
néralement tous les électrons et les 
propulse vers l’anode. Tous ces élec¬ 
trons en mouvement accéléré vers 


l'anode excitent des atomes de gaz et 
les ionisent. 

Les atomes de gaz excités lors des 
chocs avec les électrons rayonnent de 
la lumière quand ils retournent à l’état 
normal. C’est ce qui explique la lumi¬ 
nescence du gaz traversé par les dé¬ 
charges. En ce qui nous concerne, 
avec l’oxygène pur ou de l’air très 
sec, il résulte de cette technique une 
ionisation du gaz produisant un ef¬ 
fluve de couleur violette très caracté¬ 
ristique qui entraîne la condensation 
de l’oxygène ainsi qu’une odeur âcre 
et pénétrante correspondant à l’ozone 
libéré. Le caractère de cette lumines¬ 
cence dépend principalement de la 
densité et de la pression du gaz ainsi 
que de la valeur de la d.d.p appliquée 
entre les électrodes du tube ionisa- 
teur. Par ailleurs, le spectre de lumi¬ 
nescence dépend de la nature chimi¬ 
que du gaz parcouru par le courant. 



Pour en terminer avec l’électrisation 
du gaz, air ou oxygène, il convient de 
savoir que le caractère de la décharge 
est déterminé par les éléments sui¬ 
vants : 

- la composition intrinsèque du gaz, 

- la pression interne dans le tube 
d’ionisation, 

- la température du gaz, 

- la tension appliquée entre les élec¬ 
trodes du tube, 

- la nature du courant, continu ou 
alternatif, 

- la forme du courant, 

- la fréquence du courant, 

- l’intensité du courant, 

ainsi que : 

- la forme géométrique de l’enceinte 
d'ionisation, 

- ses dimensions, 


- la disposition relative, la forme et la 
substance des électrodes. 

Eu égard à ces éléments, on distin¬ 
gue diverses espèces de décharges : 

1° Décharge obscure : l’intensité 
du courant est très faible, il n’y a pas 
de luminescence et la décharge est 
silencieuse. 

2° Arc : l’intensité du courant est 
très importante et la tension relative¬ 
ment faible, la luminescence est forte 
et la température très élevée. 

3° Effet couronne, effluve : l’inten¬ 
sité du courant est très faible dans le 
gaz sous la pression atmosphérique ; 
la tension est de l’ordre de plusieurs 
dizaines de milliers de volts et le 
champ non uniforme est excessive¬ 
ment intense. La conductivité est due 
principalement au mouvement des 
électrons et des ions arrachés des 
électrodes. Si la chambre d’ionisation 
possède des électrodes concentri¬ 
ques et que la très haute tension ap¬ 
pliquée est alternative, on observe 
une luminescence entre l’électrode fi¬ 
lamenteuse et celle annulaire. C’est 
principalement ce type de décharge 
qui sera utilisé dans les différents mo¬ 
dèles d’ozoniseurs que nous allons 
étudier. 

4° Etincelles : c’est la rupture élec¬ 
trique du gaz lorsqu'il se forme une 
avalanche fugitive d’ions. La tension 
entre les électrodes doit être suffisam¬ 
ment élevée pour obtenir l'ionisation 
du gaz par chocs. 


L'ozonisation par effluve 


Comme nous venons de le voir, la 
chambre d’ionisation utilisant ce pro¬ 
cédé doit avoir des caractéristiques 
géométriques particulières. Par ail¬ 
leurs, d’après la formulation : 

I I i 

V " S l ~ t 

où i représente la densité de courant, 

V le volume du gaz, S et Z respective¬ 
ment la section et la longueur de la 
chambre d’ionisation, celle-ci devra 
avoir une forme bien définie pour l’uti¬ 
lisation recherchée, ainsi que des 
électrodes particulières. L’ozoniseur 
encore appelé ozoneur de la figure 5 
est représentatif du modèle de Ber- 
thelot et est dit « humide ». Il s'agit 
essentiellement d’éprouvettes 
concentriques en verre dans lesquel¬ 
les il suffit de verser, pour l’éprouvette 
extérieure et le vase central, de l’acide 
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sulfurique à 20 % et d’y plonger deux 
électrodes en cuivre. Celles-ci sont 
ensuite réunies à un générateur très 
haute tension de quelques 10 kV à 
50 kV. L’oxygène arrive à la buse A et 
l’oxygène ozonisé sort par la buse B. 

Comme nous l’avons déjà men¬ 
tionné, un des facteurs influençant le 
rendement est la température qui doit 
être la plus basse possible afin d’em¬ 
pêcher la destruction de l’ozone grâce 
à un refroidissement poussé. En effet, 
ce gaz dérivé de l'oxygène est très 
instable et tend à reprendre facile¬ 
ment cette dernière forme, ce qui 
confirme sa vie très brève et par voie 
de conséquence son action passa¬ 
gère. Le rendement chimique diminue 
avec l’élévation du débit d’oxygène, 
mais a contrario le rendement énergé¬ 
tique augmente. Celui-ci est maximal 
vers 1,5 à 2 bars. Quant au rende¬ 
ment chimique, il présente un maxi¬ 
mum à - 100° C sous 40 cm de mer¬ 
cure. 

Un autre modèle d’ozoniseur est re¬ 
présenté à la figure 6. Celui-ci, dû au 
savant Otto est très simple et est de 
type « sec ». Deux récipients concen¬ 
triques en verre sont séparés l’un de 
l'autre par une zone interstitielle de 
quelques millimètres. L’éprouvette in¬ 
térieure reçoit une électrode filamen¬ 
teuse en platine ou matériau inoxyda¬ 
ble, le verre à pied extérieur étant, 
quant à lui, rempli de papier d’étain 
froissé. L’arrivée d’oxygène sec se fait 
par la buse basse A du tube extérieur 
et la sortie ozonisée par la buse 
haute B de l'éprouvette intérieure. Le 
générateur très haute tension doit 
pouvoir fournir une différence de po¬ 
tentiel d’environ 50 kV. Celle-ci, alter¬ 
native, doit avoir une fréquence com¬ 
prise entre 80 Hz et 100 Hz. Pour un 
tube extérieur de 0,7 mètre et une 
zone interstitielle de quelques 1 à 
1,5 mm, le rendement chimique est 
de 50 mg/l pour un débit d'oxygène 
de 20 1/h. Un tel appareillage est lar¬ 
gement suffisant pour les applications 
thérapeutiques en biologie marine et 
la stérilisation de petits volumes d’eau 
douce. 

Moyennant une production moin¬ 
dre mais suffisante pour les cas préci¬ 
tés, l'arrivée d’oxygène sera rempla¬ 
cée par de l'air sec et filtré ; eu égard 
à l’azote de l’air nous allons avoir les 
réactions suivantes : 

2 N0 2 + 0 3 — N 2 0 5 + O 

N 2 O s — no 2 + NO + 0 2 

L'azote fournit donc les oxydes 
NO, N0 2 et N 2 0 5 qui, réagissant selon 


la formulation ci-dessus, vont tendre à 
diminuer le taux d’ozone. 

A titre d’exemple et de manière 
empirique, il faut savoir que pour une 
consommation électrique de 1 kW et 
une fréquence de 50 Hz, la production 
d’air ozonisé est de l’ordre de 50 g/h. 
Ainsi en déduisons-nous que l'énergie 
électrique consommée pour cette 
transformation est de 20 à 30 W par 
gramme d’ozone produit. 

En tout état de cause, il faut comp¬ 
ter approximativement 0,5 g à 2 g 
d'ozone par mètre cube d’eau à trai¬ 
ter pour obtenir une stérilisation satis¬ 
faisante ; encore faut-il tenir compte 
de la richesse de cette eau en matière 
organique ainsi que de la température 
de cette dernière. En effet, la stabilité 
de l’ozone dans l’eau varie selon la 
température et le gaz a tendance à se 
décomposer, plus la température 
croît. 

Enfin, pour terminer le chapitre sur 
la production d'ozone par effluve, 
nous donnons à la figure 7 un éclaté 
représentant une chambre d’ionisa¬ 
tion identique à celle équipant les 
petits ozoniseurs du commerce pour 
des besoins thérapeutiques localisés. 
Par ailleurs, le principe d’un tel maté¬ 
riel étant bien compris, sa réalisation 
pour de faibles puissances n'offre pas 
de difficultés particulières. 

Caractéristiques de l'ozone 


Propriétés chimiques : L’ozone 
préparé par la méthode à l’effluve 
possède une vitesse de décomposi¬ 


tion plus élevée que par la méthode 
électrolytique et ce d’autant plus que 
la température est plus grande. Com¬ 
posé endothermique, la chaleur Q de 
formation est estimée à 34,22 kiloca- 
lories et produit la réaction : 

3 0 2 2 0 3 + Q 

A cette température, l’ozone a une 
grande tendance à se décomposer 
pour redonner de l’oxygène avec le¬ 
quel il reste en équilibre. A froid, la 
décomposition est notablement plus 
lente et la vitesse dépend essentielle¬ 
ment de la nature des catalyseurs en 
présence. 

En solution saline, ce qui sera le 
cas lors de l’utilisation en biologie ma¬ 
rine à des fins de stérilisation, de nom¬ 
breux tests et mesures ont démontré 
l’influence du PH ; les ions C0 2+ et 
OH - activent la décomposition. 

L’ozone est un gaz ayant un très 
fort pouvoir d’oxydation. Celle-ci peut 
être directe par la molécule entière et 
à ce moment l’ozone se fixe intégrale¬ 
ment. A ce moment d’après la réac¬ 
tion d’ozonisation : 

CH 2 = CH 2 + 0 3 — H 2 C-0-0-CH 2 (1) 

L_O_I 

où une molécule d’ozone se fixe par 
une double liaison et donne naissance 
aux ozonides. Par ailleurs, et en pré¬ 
sence d’eau, la molécule formée se 
sépare en deux autres molécules de 
cétones et d’eau oxygénée et, pour 
l’exemple ci-dessus, nous avons : 

H 2 C-0-0-CH 2 + H 2 0~* H 2 0 2 +2H -CHO 
I_O_I 
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Tableau 1 
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Cette transformation est alors ap¬ 
pelée ozonolyse et il y a formation de 
deux molécules de formaldéhyde. 

D'après l’exemple (1) il est clair 
que l’ozone va attaquer matières 
grasses et fibres textiles et il faudra 
proscrire toute utilisation de caout¬ 
chouc naturel dans les appareils à 
ozone. 

L’oxydation peut encore être di¬ 
recte, mais cette fois-ci par perte d’un 
atome d’oxygène et il peut y avoir un 
nombre élevé de réactions d’oxyda¬ 
tion avec dégagement à chaque fois 
d’une molécule d’0 2 . Citons les réac¬ 
tions avec le chlore fournissant 
l’oxyde Cl 2 0 6 , avec l’iode donnant un 
iodate d'iode l 4 0 9 et plus spéciale¬ 
ment l'eau oxygénée avec la réaction 
en solution neutre : 

f 

2 Kl + 0 3 + H 2 0 —*■ l 2 + 2 KOH + 0 2 

Enfin, l’oxydation peut avoir encore 
lieu par effet catalytique et l'ozone fa¬ 
vorise l’action de l’oxygène accompa¬ 
gnateur. 


Propriétés physiques : Comme 
nous l’avons déjà mentionné, l'ozone 
gazeux est de couleur bleutée. La 
densité de vapeur est comprise entre 
46,5 à 48,7 pour le poids moléculaire, 
la chaleur moléculaire moyenne sous 
P = Cste étant de 10,94 calo¬ 
ries/mole et ceci entre 300 et 
476° Kelvin. L'ozone se dissout dans 
de nombreux liquides et acides. Il se 
décompose très rapidement en milieu 
alcalin et au contraire à tendance à se 
stabiliser en milieu acide. Il se dissout 
très facilement dans l’azote liquide et 
est absorbé par un gel de silice. Rete¬ 
nons encore pour le domaine qui nous 
intéresse que la solubilité dans l’eau 
suit la loi de Henry. Suivant la tempé¬ 
rature et d’après les expérimentations 
de Brines et Perrotet en 1939 l’on a 
les résultats donnés dans le tableau 1. 

L’ozone peut être liquéfié, le point 
d’ébullition étant fixé à - 112,5°. Li¬ 
quide il est de couleur bleu indigo et 
est faiblement paramagnétique. La 
conductibilité électrique est faible, et, 
à une température de 18°C, pour un 
PH nul, le potentiel normal d’oxydo- 
réduction est de 1,9 V. 

Enfin, à l’état solide, nous nous 
trouvons en présence de cristaux de 
teinte indigo qui fondent à - 192,5 °C 
et possèdent à - 195,24° une densité 
de 1,738. 

Propriétés analytiques : Retenu à 
basse température par du silicagel, il 
se dissout dans le sulfure et le tétrach¬ 


lorure de carbone, l’acide acétique, 
l'azote liquide, pour les principaux, et 
est absorbé par les essences de téré¬ 
benthine et de cannelle. C'est en 
1865 que Soret put absorber l’ozone 
seul dans ce dernier liquide et ainsi 
démontrer qu’il s’agissait bien d’une 
variété allotropique d'oxygène de 
deux fois et demi sa densité. 

L'ozone corrode bon nombre de 
métaux et un fil d’argent préalable¬ 
ment décapé se recouvre en présence 
d’0 3 d’une couche noire de peroxyde 
et se charge négativement. Avec 
cette réaction il est tout à fait possible 
de déceler 0,01 % d'ozone. D’autres 
métaux, comme le mercure, ternis¬ 
sent, ainsi que les sels ferreux ; à son 
contact, le platine se charge négative¬ 
ment, mais par contre le ferrochrome 
à 25 % n’est pas touché. 

Propriétés physiologiques : 
L’odeur d’ozone est très caractéristi¬ 
que et une concentration de 1 cm 3 de 
gaz par m 3 est décelable. A cette 
concentration il est devenu toxique 
pour le corps humain ainsi que pour 
les micro-organismes environnants. 
Rappelons que si c’est un puissant 
désinfectant détruisant la plupart des 
micro-organismes pathogènes, il est 
très dangereux à respirer, et la dose 
mortelle pour l’homme, - soit 
1/8 . 10 -6 —, se confond avec le seuil 
de détection. A ce moment, il agit par 
nécrose sur les tissus, détruit les vita¬ 
mines et opère comme poison respi¬ 
ratoire sans effet caustique. 

Nous en avons maintenant terminé 
avec les caractéristiques de l’ozone 


Absorption 



Fig. 8. 


mais avant de passer à son action 
thérapeutique dans un milieu bien par¬ 
ticulier qu’est la biologie marine, nous 
donnons à la figure 8 les courbes 
spectrales d’absorption de l’ozone et 
de certains oxydes de l’azote. En se 
reportant à ces courbes d’absorption 
et en l’absence d'anhydride azotique 
N 2 0 5 , il est tout à fait possible d’utili¬ 
ser la bande I.R. de 4 740 pour 
effectuer un dosage spectrographi- 
que. 


Applications générales 


L’ozone est un puissant désinfec¬ 
tant et un microbicide. Il sert à la puri¬ 
fication de l’air par ionisation, cette 
concentration d’ions négatifs dans 
l’air ambiant étant ressentie comme 
stimulante et rafraîchissante. Il sert 
encore à assainir l’eau des piscines et 
à stériliser les eaux alimentaires. Enfin 
nous pouvons citer quelques applica¬ 
tions particulières comme la conser¬ 
vation de fruits et légumes, le vieillis¬ 
sement des vins et eaux de vie ainsi 
que le traitement de certains végétaux 
contre les maladies cryptogamiques. 


Applications thérapeutiques 
en biologie marine 

L'utilisation de l’ozone en biologie 
marine est à rapprocher de la stérilisa¬ 
tion des eaux dites alimentaires. En 
fait le gaz, de par son action destruc¬ 
trice de la microfaune et microflore 
pathogène est à utiliser comme stérili¬ 
sant alors que, par son pouvoir oxy¬ 
dant il va servir principalement à dé¬ 
grader les matières organiques et 
simultanément à produire de l’oxy¬ 
gène dans la phase terminale de son 
action. Comme tous les stérilisants, il 
est à utiliser en tant que thérapie tem¬ 
poraire, afin de juguler, le plus rapide¬ 
ment possible et autant que faire se 
peut, des épidémies ou des pollutions 
organiques subites. Dans les deux cas 
précités de stérilisant et d’oxydant il 
est particulièrement efficace à partir 
du moment où son dosage est bien 
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Fig. 9 


contrôlé, et il s’agit d’ailleurs là du 
principal problème de ce mode d’épu¬ 
ration. 

Compte tenu de la richesse d’une 
eau en matières organiques, il faut 
compter environ 0,5 à 2 g d’ozone 
par m 3 d’eau à traiter. Par ailleurs 
nous renvoyons le lecteur au ta¬ 
bleau 1 de solubilité donné en fonc¬ 
tion de la température de l’eau. Tout 
ce qui vient d’être mentionné concer¬ 
nant les altérations de l'eau alimen¬ 
taire est valable pour ce qui concerne 
les bacs marins en biologie marine, 
surtout tropicale et, à l’inverse de ce 
qui se passe en eau océanique libre 
qui est le résultat de l’activité des bac¬ 
téries. Par l’utilisation d'ozone et la 
libération dans l'eau de l’atome surnu¬ 
méraire, celui-ci ne tarde pas à oxyder 
les substances organiques et les 
transforme en ammoniac sans inter¬ 
vention des bactéries. Mais tout n'est 
pas si simple et si l'ozone permet de 
se passer de la décomposition bacté¬ 
rienne et par là même d’éviter ses 
aléas et ses risques, il n’en reste pas 
moins qu'un excès est nocif et que les 
bactéries restent nécessaires puisque 
l’ozone est incapable de transformer 
l'ammoniac en nitrites. Nous donnons 
à la figure 9 un tableau représentatif 
de la décomposition bactérienne des 
matières organiques azotées en milieu 
anaérobie. 

Un tel organigramme fait apparaî¬ 
tre clairement le spectre de l'empoi¬ 
sonnement par l’ammoniac, à partir 
du moment où la quantité de gaz dis¬ 
sous dans l’eau est excédentaire ; en 
revanche, l’ozone effectue la transfor¬ 
mation des nitrates en nitrites dont la 
concentration pourra être limitée par 
un renouvellement partiel de l'eau. 

En fait, par un dosage adéquat, 
l’action curative en biologie marine 
est principalement due à la dégrada¬ 
tion pure et simple des matières orga¬ 
niques eu égard au pouvoir hautement 
oxydant de l'ozone. Par dissolution 
dans l’eau à traiter, celui-ci libère 
l’oxygène actif qui va produire sur les 
matières organiques une destruction 
caustique des cellules ainsi que des 
molécules de protides, lipides et gluci¬ 
des dont sont principalement consti¬ 
tuées les matières organiques mortes 
ou vivantes. Dès lors, ces matériaux 
dégradés en molécules fondamentales 
vont se recycler pour donner nais¬ 
sance à de nouvelles synthèses, 
condition indispensable au cycle de la 
vie. 

Le principal problème réside donc 
dans le dosage précis en fonction du 


résultat escompté. En fait, un parallèle 
constant doit être fait entre la fragilité 
de l’édifice moléculaire à traiter et la 
puissance de traitement du produit 
considéré ; il y a alors soit destruction 
complète pure et simple, soit plus 
simplement catabolisme de la matière 
organique. 

Dans ce contexte, il est donc né¬ 
cessaire d'analyser les antagonistes 
en présence. D’une part il s’agit d’or¬ 
ganismes dont la structure est des 
plus rudimentaires. Unicellulaires avec 
membrane et noyau, ce sont pour la 
plupart des micro-organismes sapro¬ 
phytes ou pathogènes dont les ciliés, 
flagellés, infusoires et autres rhizopo- 
des appartiennent aux protozoaires. 
Naturellement, tous ces animalcules, 
qu’ils soient paramécies, amibes ou 
radiolaires sont très vulnérables au 
bouleversement même infime du mi¬ 
lieu dans lequel ils vivent. Une très 
faible concentration d’ozone dans 
l’eau va perturber gravement le méta¬ 
bolisme de l'animal en entamant sa 
membrane cytoplasmique. Une plus 
forte concentration va au contraire 
entraîner rapidement la mort de l’ani¬ 
malcule par démolition des molécules 
composant la structure de son unique 
cellule. 

Il s’agit donc d’autre part, de pou¬ 
voir doser le plus exactement possible 
la puissance d’oxydation afin d’obte¬ 
nir le résultat escompté sans pour au¬ 
tant détruire toute autre trace de vie 
bénéfique. Il ne faut pas oublier, en 
effet, que l'ozone, comme tous les 
oxydants, va agir aveuglément et sans 
aucun discernement sur tous les orga¬ 


nismes en contact. Il convient donc 
d’agir avec précaution et de considé¬ 
rer les éléments suivants : 

- La concentration, qui est due prin¬ 
cipalement au taux d'ozone contenu 
dans l’air ou l’oxygène ozonisé. Nous 
avons étudié précédemment les divers 
aspects de ce problème et invitons le 
lecteur à s’y reporter. Ce qui est sûr, 
c’est que cette concentration va jouer 
un rôle relativement important eu 
égard à la puissance d’oxydation des 
matières organiques. 

- Le débit du gaz, qui est fonction 
de caractéristiques particulières, d’élé¬ 
ments extérieurs au système, com¬ 
presseur, tuyauteries, buses, etc. Le 
débit peut être variable mécanique¬ 
ment ou électroniquement. 

- La pression, variable selon des cri¬ 
tères identiques au débit avec en plus 
des matériels tendant à la modifier vo¬ 
lontairement ou involontairement. 
Citons entre autres pour les premiers 
les détendeurs à pointeau ou autres 
vannes pressostatiques et pour les se¬ 
condes les filtres de toutes sortes et 
autres chambres de détente. 

- La durée, réglable ou non, qui per¬ 
met d’optimiser dans de bonnes 
conditions le fonctionnement du sys¬ 
tème tout en garantissant les caracté¬ 
ristiques maximales des points précé¬ 
dents. Il est facile de comprendre que, 
plus cette durée sera courte, moins la 
puissance d’oxydation sera impor¬ 
tante. 

- Le lieu d'inoculation du gaz, étant 
bien entendu que l'action thérapeuti- 
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que ne doit pas céder la place au 
syndrome et donc qu'en aucun cas 
on ne disposera les arrivées d’air ou 
d’oxygène ozonisé en contact direct 
avec l'eau à traiter. De plus il faut 
interposer impérativement une couche 
de charbon de bois activé au voisin- 
nage du circuit de rejet. Nous don¬ 
nons à la figure 10 la représentation 
d’un tel appareillage. Pour que le 
contact eau-ozone ait lieu en dehors 
du bac à traiter, on utilise le principe 
du tube réacteur avec contre-courant. 
L’eau à traiter a un courant de sens 
contraire à celui émis par le diffuseur 
d’air ozonisé. Grâce à ce système et à 
la cartouche de charbon de bois ac¬ 
tivé placée à la base du tube réacteur, 
il ne peut y avoir introduction acciden¬ 
telle d’ozone dans le bac de traite¬ 
ment, mais par ailleurs, du fait du 
contact prolongé entre eau et ozone, 
surtout si le gaz est émis en très fines 
bulles grâce à un diffuseur à très 
grande porosité, le traitement qualita¬ 
tif est des meilleurs. 

Dans le même style et pour une 
efficacité accrue, il peut être judicieux 
d’utiliser une colonne de traitement. 
Le principe est équivalent au modèle 
précédent mais l’efficacité très supé¬ 
rieure sera surtout due à la hauteur de 
la colonne, à la finesse des bulles de 
gaz ainsi bien évidemment qu’à la ri¬ 
chesse du gaz. Ces divers impératifs 
concourant à accroître le temps 
d’échange et l’augmentation de la 
surface de contact, c’est-à-dire le 
pouvoir d’oxydation. 

A cet effet, et compte tenu du 
temps de décomposition de l'ozone, 
qui nous l’avons dit est très bref, il 
faut approximativement 4 à 5 mn 
pour traiter un bac d’ 1 m 3 et ceci avec 
0,3 à 0,4 g d’ozone. 


Appareils _ 

du commerce spécialisé 


Comme nous l’avons vu, la produc¬ 
tion d’ozone est d’environ 50 g/h 
pour une consommation de 1 000 W 
à la fréquence de 50 Hz. 

Pour la stérilisation d’eau alimen¬ 
taire de consommation, plusieurs bat¬ 
teries de tubes ozoniseurs sont géné¬ 
ralement disposées en série ; à ce 
moment, la production d’ozone peut 
avoisiner les 200 g/h. Par ailleurs et 
notamment sur les gros navires, en 
sortie bouilleur et après déminéralisa¬ 
tion et traitement, elles sont utilisées 


ZtuA* 



Fig. io. 


indépendamment ou conjointement 
des séries des tubes ultraviolets à ac¬ 
tion germicide. 

En ce qui concerne les matériels de 
moindre importance pour les applica¬ 
tions thérapeutiques signalées, plu¬ 
sieurs modèles sont proposés dans le 
commerce spécialisé. La production 
d’air ozonisé à 10 % s’échelonne de 
10 mg/h à 800 mg/h selon les modè¬ 
les et ils sont tous basés sur les princi¬ 
pes que nous avons décrits. Si ces 
chiffres paraissent faibles eu égard au 
précédent rappelons qu’il suffit d’envi¬ 
ron 0,5 g à 2 g d’ozone par m 3 d’eau 
non chargée à traiter pour obtenir ra¬ 
pidement une stérilisation satisfai¬ 
sante. 

Conclusion 


Bien que l’ozone soit un produit 
dangereux à manipuler et l’ozonisa¬ 
tion une technique difficile à maîtriser, 
il n’en reste pas moins des avantages 
certains d’emploi en vue d’empêcher 
bon nombre de perturbations de na¬ 
ture organique et chimique, tout en 
maintenant un potentiel d’oxydo-ré- 
duction élevé. 


Jean-Pierre Lemoine 

ingénieur électronicien 
officier au Long Cours 

Note : Afin de concrétiser cette étude 
sur l'ozone et ses applications, nous 
publierons dans notre prochain nu¬ 
méro la réalisation complète d'un ozo- 
niseur électronique. 
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FUSIBLES et PORTE-FUSIBLES 



Les composants évoluent; les protections aussi. 

Vous faites des études pour accroître les performances, 
réduire les coûts et miniaturiser vos produits. 
LITTELFUSE s étudie poux vous : c’est notre mission. 

LITTELFUSE”, leader mondial du fusible, (4 usines en 
Europe, 10 usines aux U.S.A.). La gamme la plus complète 
en fusibles ,et porte-fusibles homologués : UL; CSA; 
VDE ; SEMKO ; BEAB. Tous ces produits existent dans 
les séries suivantes: Industrielle, Haute Fiabilité, Mili¬ 
taire ou Spatiale. 

Ne jouez pas avec la sécurité... Jouons ensemble la 
performance! 
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32, rue Bréguet B.P. 162 - 75523 Paris cedex 11 - Tél. : (1) 355.39.79 - Télex 220 283 
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